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Qu’il s’agisse de télévisions, de téléphones, d’ordinateur, d’imprimantes ou de tablettes, le nombre 
et la complexité des appareils numériques présents dans nos maisons ne cesse de croître. De plus, 
ces différents appareils sont généralement connectés entre eux et le débit des informations 
échangées augmente considérablement d’une année sur l’autre ; ce qui conduit à la réalisation de 
réseaux locaux personnels de plus en plus rapide. 
En parallèle à cet accroissement du nombre et de la rapidité des connexions à assurer, nous 
demandons des équipements de plus en plus mobiles et modulables : aujourd’hui rares sont ceux qui 
se déplacent sans leur téléphone cellulaire et l’utilisation d’ordinateurs portables s’est démocratisée. 
La demande pour des réseaux personnels sans fils haut débit et sécurisés est alors de plus en plus 
forte. 
L’utilisation de la bande millimétrique autour de la fréquence de 60 GHz semble être une solution 
intéressante pour réaliser ce type de réseaux. En effet, la largeur de cette bande est fixée en Europe 
à 7 GHz ; ce qui permettrait de réaliser des liaisons sans fils allant jusqu’à des débits de quelques 
Gb/s. La forte atténuation de cette bande provoquée par les murs assure de plus une bonne sécurité 
des réseaux intra-bâtiments créés tout en permettant une réutilisation des mêmes fréquences entre 
deux réseaux voisins.  
Du fait du grand nombre de bornes millimétriques nécessaires pour couvrir un réseau intra-bâtiment, 
l’utilisation du domaine optique pour desservir de multiples bornes d’accès radio semble être une 
solution pertinente, permettant de bénéficier de la grande bande passante et la faible atténuation de 
la fibre optique. L’ensemble du réseau est alors constitué de pico-cellules de quelques mètres de 
rayons, reliées entre elles par des communications optiques. Dans chaque pico-cellule, les différents 
appareils communiquent entre eux par liaisons sans fils. Entre deux pico-cellules, la communication 
se fait par liaison optique. 
 
Les systèmes radio-sur-fibre allient les performances des systèmes optiques et microonde pour 
réaliser des architectures opto-microondes hybrides pouvant accomplir des fonctions de traitement 
du signal microonde comme le filtrage, la génération d’oscillateur local ou la conversion de 
fréquence directement dans le domaine optique, bénéficiant naturellement de la bande passante 
très large de celui-ci.  
D’autre part, les réseaux à 60 GHz étant constitués de nombreuses pico-cellules, les stations de base 
présentes dans chaque cellule doivent être simplifiées au maximum afin de limiter le coût total de 
déploiement du réseau. Ces stations de base servent d’interface entre les transmissions optiques et 
aériennes. En particulier, compte tenu de la limitation en fréquence de la bande passante des 
modulateurs optiques actuels, les stations de bases fonctionnant à 60 GHz doivent contenir un étage 
permettant d’abaisser la fréquence du signal millimétrique reçu par l’antenne avant de le 
transmettre par voie optique en utilisant des modulateurs optiques usuels.  
La simplification de cet étage constitue le point de départ de ce travail de thèse. La solution choisie 
se base sur l’utilisation d’un mélangeur optoélectronique constitué de l’association d’une simple 
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photodiode de type PIN avec un séparateur/combineur RF, ces deux composants étant disponibles 
dans le commerce. L’utilisation de tels composants non dédiés et qui ne sont donc pas conçus 
spécifiquement pour notre application introduit des contraintes et limitent les performances du 
système proposé. Lors de l’étude de transmissions de signaux numériques à l’aide du dispositif 
proposé, nous obtenons tout de même des résultats permettant de satisfaire les spécifications du 
standard ECMA 387 qui est un standard proposé pour régir la mise en œuvre des réseaux personnels 
sans fils dans la bande de fréquences autour de 60 GHz. 
 
Ce mémoire est divisé en 3 chapitres. 
Le premier chapitre présente les caractéristiques de la bande des fréquences millimétriques autour 
de 60 GHz et justifie l’utilisation de systèmes radio-sur-fibre pour réaliser des réseaux personnels 
sans fils dans cette bande de fréquence. L’architecture globale d’un système radio-sur-fibre 
millimétrique et les différentes technologies permettant de réaliser les fonctions de conversion de 
fréquences dans le domaine optique y sont ensuite définies. Le chapitre se conclut sur la solution 
originale de conversion de fréquence basée sur l’utilisation d’une photodiode en régime non-linéaire 
proposée dans le cadre de ce travail de thèse. 
Le deuxième chapitre s’intéresse à la caractérisation large bande et non linéaire de la photodiode 
dans le but de modéliser le comportement de celle-ci lorsqu’elle est utilisée en tant que mélangeur 
optoélectronique. En effet, de nombreuses techniques existent pour caractériser des dispositifs large 
bande mais elles considèrent généralement ces dispositifs linéaires ou faiblement non linéaire, ce qui 
n’est pas le cas pour l’utilisation en mélangeur de la photodiode où le comportement non-linéaire est 
encouragé. De même, les techniques utilisées pour caractériser des dispositifs non-linéaires 
s’intéressent rarement à leur comportement en fréquence. Or, pour notre application l’écart entre 
les fréquences des signaux incidents (de l’ordre de 60 GHz) et des signaux générés par la photodiode 
(de quelques GHz) est trop important pour que l’on puisse négliger le comportement fréquentiel de 
la photodiode.  
Le dernier chapitre se concentre sur l’étude du mélange optoélectronique généré par la photodiode. 
Deux processus non-linéaires couplés à l’origine du mélange ont été mis en évidence. La 
caractérisation réalisée au chapitre précédent permet de simuler la réponse de la photodiode et 
d’étudier l’impact de chacun des processus sur le mélange optoélectronique. Enfin, la réalisation 
d’un système radio-sur-fibre bidirectionnel fonctionnant dans la bande des 60 GHz et l’étude de la 
transmission de signaux numériques à l’aide de ce système permettent de démontrer la viabilité de 
la solution proposée. 
Enfin, bien que ce travail ait été proposé dans la perspective de la réalisation d’un système radio-su-
fibre fonctionnant aux fréquences de la bande millimétrique autour de 60 GHz, la méthode proposée 
pour la caractérisation de la photodiode et l’étude du mélange par photodiode restent valables, 
quelles ques soient les fréquences considérées. Il pourrait par exemple être transposé aux 





Chapitre 1 : Enjeux de la radio-sur-fibre 
à 60 GHz 
Introduction 
Ce travail de doctorat porte sur le mélange optoélectronique généré par une photodiode de type PIN 
polarisée en régime non linéaire et vise la réalisation d’un système radio-sur-fibre bidirectionnel pour 
des applications à 60 GHz. L’objectif de ce chapitre est de présenter le contexte de l’étude : de 
comprendre l’intérêt du mélange par photodiode pour les systèmes radio-sur-fibre à 60 GHz et  
d’expliciter quelle est la nouveauté de ce travail par rapport à l’état de l’art. 
Dans une première partie du chapitre, les spécificités des transmissions numériques à 60 GHz sont 
présentées. Tout d’abord, les caractéristiques de la bande des 60 GHz permettent de définir quelles 
applications peuvent profiter de cette bande et quelles solutions technologiques sont envisagées. 
Ensuite, le standard proposé pour réguler les communications à 60 GHz permet de définir un cahier 
des charges à respecter par le système développé durant ce travail de doctorat 
La seconde partie du chapitre se focalise sur les systèmes radio-sur-fibre et leur utilisation pour des 
applications à 60 GHz. Elle fournit tout d’abord un aperçu des solutions technologiques aujourd’hui 
proposées et étudiées pour réaliser des systèmes radio-sur-fibre. En présentant pour chaque solution 
ses avantages et inconvénients majeurs, elle permettra de justifier l’architecture choisie durant ce 
travail de doctorat. Finalement, elle dresse un bilan des connaissances actuelles sur le mélange par 
photodiode qui servira de base à ce travail. 
I.Transmissions numériques à 60 GHz 
I.1. Ouverture d’une nouvelle bande de fréquence 
Que ce soit par le développement de la téléphonie mobile et les services qui lui sont associés ou la 
prolifération des bornes d’accès WIFI, l’évolution de la technologie tend vers l’utilisation de plus en 
plus courante d’outils dits « sans fils ». Cette évolution conduit à un engorgement du spectre 
électromagnétique utilisable. Pour désengorger le spectre, les autorités de la majeure partie des pays 
industrialisés ont décidé d’ouvrir une nouvelle bande de fréquence autour des 60 GHz [Guo07]. 
Les fréquences autorisées en Europe, en Amérique du nord, en Australie ou au Japon sont données 
dans le Tableau 1. Dans tous ces pays, cette bande est sans licence. Elle peut être utilisée par qui le 
souhaite sans avoir à faire de demande préalable auprès d’une instance de régulation. L’unique 




 Fréquence (GHz)  
 57 58 59 60 61 62 63 64 65 66 
           
           
Australie    59,4                              62.9      
           
Amérique du nord 57                                                                                          64    
           
Japon   59                                                                                           66  
           
Europe 57                                                                                                                         66  
Tableau 1 : Bandes autorisées autour des 60 GHz dans différents pays industrialisés [Guo07] 
Afin d’utiliser au mieux cette nouvelle bande de fréquence, il est indispensable d’en connaitre les 
caractéristiques. Cela permet de déterminer quels types d’applications s’accommodent au mieux des 
spécificités de la bande des 60 GHz et quelles solutions technologiques sont utilisables dans cette 
bande. 
I.2. Caractéristiques de la bande des 60 GHz 
I.2.1 Montée en fréquence 
Jusqu’à présent, les principaux standards de communication opéraient dans la bande des 10 GHz. 
L’augmentation de la fréquence porteuse de la bande des 10 GHz à 60 GHz permet entre autre 
d’augmenter la largeur fréquentielle de la bande utilisée. La bande des 60 GHz s’étale sur 9 GHz en 
Europe, ce qui correspond à la largeur cumulée de toutes les bandes télécoms déjà ouvertes. Cela 
permet par exemple, l’utilisation de modulations pour lesquelles le spectre du signal émis s’étale sur 
une bande très large. Ces modulations large bande permettent d’éviter la perte du signal lorsque 
certaines fréquences sont atténuées comme lorsque l’onde se propage en suivant des trajets 
multiples.  
Pour un type de modulation donné, l’encombrement spectral est proportionnel au débit transmis. En 
comparaison des bandes actuellement utilisées, l’ouverture de la bande des 60 GHz permet donc 
logiquement de viser des applications très haut débit. La Figure 1 positionne les différents standards 
américains en fonction de leur débit de transmission et de leur fréquence porteuse. On vérifie bien 
qu’une augmentation du débit s’accompagne toujours d’une augmentation proportionnelle de la 
fréquence porteuse. Au final, la grande largeur de la bande des 60 GHz conduit à envisager deux 





Figure 1 : Relation entre le débit de transmission et la fréquence porteuse [Well09] 
I.2.2 Absorption atmosphérique 
La caractéristique fondamentale des ondes de la bande des 60GHz reste cependant leur absorption 
par l’air et les matériaux de construction [Marc05]. En effet, les molécules présentes dans 
l’atmosphère absorbent fortement certaines fréquences. La Figure 2 donne le spectre d’absorption 
de deux gaz présents dans l’atmosphère : l’eau et le dioxygène.  
 
Figure 2 : Spectre d'absorption de l’eau (H20) et du dioxygène (O2) [Sizu08] 
La fréquence de 60 GHz correspond à un pic d’absorption du dioxygène. Dans les bâtiments, les 
ondes électromagnétiques proches de 60 GHz ne peuvent se propager que sur quelques mètres et 
sont de plus fortement atténuées par les murs ou les vitres. Les murs de chaque pièce délimitent 
alors une cellule dans laquelle un signal à 60 GHz peut être émis via une antenne et n’interfère pas 
avec d’autres signaux à 60 GHz émis dans la pièce adjacente. Cela permet de créer des réseaux 





















 Chaque pièce constitue une pico-cellule. Un émetteur/récepteur appelé station de base (SB) permet 
de communiquer avec les dispositifs mobiles tels que les téléphones ou les ordinateurs portables 
présents dans la pièce. Pour réaliser un réseau couvrant plusieurs pièces, une station de base par 
pièce à couvrir est nécessaire. Ces stations de base sont donc nombreuses. Leur coût et leur 
consommation sont des paramètres critiques pour une application grand public. 
Le confinement des ondes à 60 GHz dans une pièce présente l’avantage d’empêcher deux réseaux 
voisins d’interférer. Les transferts sont sécurisés puisque les ondes ne peuvent être captées de 
l’extérieur. Il est en outre possible d’utiliser la même fréquence pour créer deux réseaux 
indépendants dans deux pièces adjacentes. Chaque utilisateur gère l’utilisation du spectre, sans avoir 
à tenir compte des besoins de ses voisins. La facile réutilisation de fréquence, paramètre critique 
pour limiter l’engorgement du spectre, est  un autre avantage de la bande des 60 GHz 
I.3. Standard ECMA 387 
L’ouverture de la bande des 60 GHz ouvre de nouvelles perspectives pour les télécommunications. 
Pour harmoniser l’utilisation de cette bande, l’organisation ECMA International (European Computer 
Manufacturers Association), constituée d’experts industriels, de vendeurs et d’utilisateurs, a rédigé 
[ECMA10] une proposition pour un standard international réglementant l’utilisation de la bande des 
60 GHz. Il s’agit du standard ECMA 387. Nous ne détaillerons ici que les parties du standard qui 
peuvent avoir un impact sur ce travail de doctorat. 
I.3.1 Applications visées 
Le standard ECMA 387 régit le fonctionnement des réseaux sans fils personnels (WPAN : Wireless 
Personal Area Network). Ce type de réseau permet à un particulier d’instaurer une liaison sans fils 
entre différents appareils. Les appareils en question peuvent être fixes (télévision, boitier de 
connexion internet…) ou mobiles (téléphone, ordinateur portable…). Ces réseaux sont utilisés pour 
une large gamme d’applications qui vont du simple transfert de données à la visualisation de flux 
vidéos haute définition. 
Le standard classe les appareils connectés en deux types (types A et B) qui doivent pouvoir 
fonctionner indépendamment ou interagir suivant les besoins. Les appareils de type A sont les 
appareils haut de gamme. Ils doivent permettre des transmissions très haut débit, relativement 
longues distances (sur quelques mètres lorsque l’émission est directive) et robustes aux 
évanouissements du canal radio. À l’opposé, les appareils de type B sont les appareils bon marché. 
Tout en assurant des débits assez élevés, ils doivent être simples, bas coût et peu énergivores.  
I.3.2 Définition des canaux de transmission 
La bande des 60 GHz est divisée en quatre canaux unitaires de largeur B = 2,160 GHz et centrés en : 
- f1 = 58,320 GHz 
- f2 = 60,480 GHz 
- f3 = 62,640 GHz 
- f4 = 64,800 GHz 
Pour augmenter la largeur de bande d’un canal, il est possible d’utiliser simultanément plusieurs 
canaux adjacents pour une même application. L’ensemble des canaux ainsi définis sont donnés 
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Figure 3. En reliant ces canaux adjacents on obtient un canal dont la largeur est multipliée par le 
nombre de canaux reliés. On peut ainsi obtenir des canaux de largeur : 
- 2B = 4,320 GHz, 
- 3B = 6,480 GHz, 
-  4B = 8,640 GHz.  
 
Figure 3 : Canaux définis dans la bande des 60 GHz par le standard ECMA 387 [ECMA10] 
I.3.3 Modes de fonctionnement 
Le standard définit plusieurs modes de fonctionnement nommés Ai, i allant de 0 à 21 et Bj, j allant de 
0 à 3. Chaque mode est défini par des paramètres d’encodage, un type de modulation et une 
constellation. Il est de plus associé à un mode un débit binaire qui dépend du nombre de canaux 
unitaires utilisés pour la transmission. 
Jusqu’à i = 13, les modes Ai utilisent une modulation mono-porteuse. Une transmission par bloc 
(SCBT Single carrier block transmission) des données permet cependant d’effectuer une égalisation 
spectrale du signal reçu afin de contrebalancer les défauts du canal [Khan09] [Czyl97]. Pour i > 13, 
l’égalisation des modes Ai est faite en utilisant une modulation de type OFDM (Orthogonal 
Frequency-Division Multiplexing). Les modes Bj sont les plus simples, ils réalisent tous une 
transmission mono-porteuse. 
Le Tableau 2 reprend les types de modulation, les débits binaires et les constellations associés aux 
premiers modes Ai (jusqu’à i = 5) et aux premiers modes Bj (jusqu’à j = 1). Seuls ces modes ont été 
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étudiés dans le cadre de cette thèse de doctorat. Le Tableau 2 reprend aussi les valeurs de l’EVM 
autorisé à l’émetteur ainsi que la sensibilité du récepteur dont les définitions seront données dans le 

















































A0 0,397 0,794 1,191 1,588 BPSK -4,8 33,4 -60.0 
A1 0,794 1,588 2,381 3,175 BPSK -6,3 23,7 -57.0 
A2 1,588 3,175 4,763 6,350 BPSK -9,5 11,2 -50.5 
A3 1,588 3,175 4,763 6,350 QPSK -6.4 23.1 -53.9 
A4 2,722 5,443 8,165 10,886 QPSK -8.4 14.4 -49.8 
A5 3,175 6,350 9,526 12,701 QPSK -9.6 10.9 -47.4 
…         
B0 0.794 1.588 2.371 3.175 DBPSK -7 20 -60.7 
B1 1.588 3.175 4.763 6.350 DBPSK -7 20 -57.7 
…         
Tableau 2 : Paramètres caractéristiques des premiers modes de fonctionnement Ai et Bj [ECMA10] 
Seul le mode A0 doit impérativement être supporté par tous les appareils, qu’ils soient de type A ou 
B. Les appareils de type B doivent en plus supporter le mode B0. Les autres modes de 
fonctionnement sont optionnels pour tous les types d’appareil.  
I.3.4 Temps de commutation entre les fonctions récepteur et émetteur 
Quelle que soit l’application visée, les appareils considérés ou le mode de fonctionnement utilisé, la 
communication entre deux appareils doit pouvoir se faire dans les deux sens. Chaque appareil assure 
successivement la fonction de récepteur et la fonction d’émetteur (mode half-duplex). Les passages 
d’une fonction à l’autre sont fréquents. Pour assurer une rapidité de transmission suffisante en mode 
half-duplex, les temps de commutation d’une fonction à l’autre doivent être limités. La valeur 
maximale tmax pour ce temps de commutation est fixée par le standard ECMA 387 [ECMA10] à : 
 tmax = 2 666 ns. 
I.3.5 Qualité de la transmission 
Lors de la transmission entre l’émetteur et le récepteur, le signal est dégradé. La dégradation du 
signal peut être induite par les non-linéarités des différents composants du système, par filtrage ou 
par ajout de bruit lors de la transmission. La dégradation du signal peut conduire à une erreur lors de 
la détection d’un bit ou d’un symbole et ce d’autant plus fréquemment que le signal est dégradé. Des 
codes correcteurs d’erreur [Join07] permettent de corriger ces erreurs lorsqu’elles ne sont pas trop 
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fréquentes. Il est alors possible de quantifier la dégradation maximale que peut supporter le signal 
sans que la transmission ne soit altérée. 
Pour s’assurer que la transmission se fasse correctement, il faut d’une part vérifier l’état du signal 
émis et d’autre part, déterminer les conditions pour lesquelles le récepteur fonctionne correctement. 
Pour assurer une qualité suffisante du signal émis, le standard spécifie une valeur maximale pour 
l’amplitude relative moyenne du vecteur d’erreur (EVM :Error Vector Magnitude) entre le point 
détecté et le point le plus proche de la constellation idéale [Agil05] au niveau de l’émetteur. 
La Figure 4 représente le diagramme de constellation lors de la transmission d’un symbole. Le 
vecteur d’erreur est défini à partir du point mesuré et du point de la constellation correspondant au 
point mesuré (point attendu sur la Figure 4). En utilisant les notations de la Figure 4, l’expression de 
la valeur EVMRMS de l’EVM, exprimée en % RMS (Root Mean Square) et mesurée lors de la 
transmission de N symboles est donnée par l’équation (E 1). 
 





















EVM  (E 1) 
Le bon fonctionnement du récepteur est quantifié par sa sensibilité. Le standard ECMA 387 définit la 
sensibilité du récepteur à partir du taux d’erreur par paquets (PER : Packet Error Rate) qui est le 
rapport entre le nombre de paquets de données erronés reçus sur le nombre de paquets reçus. La 
sensibilité est la puissance minimale du signal reçu pour laquelle le PER est inférieur à 8%. 
Les valeurs spécifiées par le standard pour l’EVM maximum autorisé en émission et la sensibilité du 
récepteur dépendent du mode de fonctionnement considéré. Pour les modes A0 à A5 et B0 à B1, ces 
valeurs sont regroupées dans le Tableau 2. 
I.4. Mise en application du standard, choix technologiques 
Le rapport entre la largeur et la fréquence centrale de la bande des 60 GHz n’est que de 15%. Ainsi, 
même si la bande des 60 GHz est très large dans l’absolu, les propriétés des matériaux et dispositifs 
peuvent être considérées homogènes dans la bande des 60 GHz et il est possible de réaliser des 
systèmes et dispositifs qui utilisent toute la largeur disponible dans la bande des 60 GHz. 
Cependant, à 60 GHz, les éléments parasites introduits par exemple par les pistes reliant les 
différents composants ne peuvent plus être négligés [Hami08] et le bruit de phase des oscillateurs et 
VCO (oscillateurs contrôlés en tension) limite les performances des transmissions [Lee07]. La 
réalisation de systèmes complexes, comme les modulateurs [Tsai11] ou les systèmes complets 
d’émission et de réception [Guo07] [Nikn10], fonctionnant dans les bandes de fréquences 
millimétriques reste aujourd’hui très délicate et constitue encore un important domaine d’étude et 
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d’innovations. Par ailleurs, dans le cas d’un réseau sans-fil millimétrique, de nombreux points accès 
seront nécessaires pour assurer une bonne couverture réseau. 
Pour limiter la complexité et le coût du réseau sans-fils millimétrique, une solution envisageable est 
de centraliser les fonctions complexes et coûteuses que sont les oscillateurs millimétriques ou les 
modulateurs en un même endroit. Le signal est ensuite déporté sur les différents dispositifs 
d’émissions-réceptions (systèmes d’antennes déportées). A 60 GHz, l’atténuation des câbles coaxiaux 
est au minimum de quelques dB/m. Pour déporter le signal, il est alors préférable d’utiliser des fibres 
optiques dont la bande passante est beaucoup plus élevée. On parle alors de systèmes “radio-sur-
fibre”. 
II. Systèmes radio-sur-fibre millimétriques 
Les systèmes radio-sur-fibre ne se contentent pas d’utiliser la grande bande passante de la fibre 
optique pour déporter des signaux. L’opto-microonde allie les avantages des domaines de l’optique 
et des radiofréquences pour réaliser des systèmes hybrides qui peuvent aussi inclure des fonctions 
de traitement du signal radio (filtrage, mélange...) qui sont ici réalisées dans le domaine optique 
[Yao09] [Wood11].  
II.1. Architecture globale des systèmes radio-sur-fibre à 60 GHz 
Les particularités de la bande des 60 GHz ont conduit à privilégier la création de réseaux cellulaires et 
l’utilisation de la fibre optique est envisagée afin de connecter les différentes stations de base du 
réseau. Avant de regarder les solutions opto-microondes existantes à 60 GHz, il convient de définir 
l’architecture globale et les contraintes du système radio-sur-fibre que nous considérons. 
II.1.1 Description globale du système 
La Figure 5 modélise l’architecture d’un système radio-sur-fibre utilisé pour réaliser un réseau à 
60 GHz de type WPAN [Brau98]. Le réseau est divisé en cellules. Dans chaque cellule, une station de 
base (SB) assure la liaison sans fil avec les stations mobiles (SM). La taille des cellules est délimitée 
par la portée des stations de base. A 60 GHz, la largeur des cellules n’est que de quelques mètres. On 
parle de réseau pico-cellulaire. Typiquement, une pièce correspond à une cellule, ou si la pièce est 
trop grande, elle est divisée en plusieurs cellules.  
Les stations mobiles peuvent être une télévision, un téléphone, une imprimante, un ordinateur ou 
tout autre appareil que l’on souhaite connecter au réseau. Chaque station mobile communique avec 
le reste du réseau via la station centrale (SC). Les stations de bases servent d’interface entre les 
stations mobiles de leur cellule et la station centrale. Elles sont reliées par fibre optique à la station 
centrale. 
La station centrale gère le fonctionnement global du réseau. Elle centralise les informations émanant 
des stations de base et gère, si besoin est, la communication avec l’extérieur du réseau. Le système 
radio sur fibre à proprement parler est constitué de la station centrale, des différentes stations de 




Figure 5: Architecture globale d'un système radio-sur-fibre à 60 GHz 
II.1.2 Caractéristique de la liaison optique entre la station centrale et une station de base 
Durant cette thèse de doctorat, nous nous sommes intéressés plus particulièrement à la liaison 
optique établie entre la station centrale et une unique station de base. Nous n’avons pas traité le 
problème de la propagation radio entre les stations de base et les stations mobiles. La conception de 
notre station de base s’arrête juste avant le système d’émission en espace libre (l’antenne ou le 
réseau d’antennes). 
La liaison peut être divisée en deux liens comme définis sur la Figure 6 : le lien descendant qui assure 
le transfert de données de la station centrale vers la station de base et le lien montant qui assure le 
transfert de données de la station de base vers la station centrale. Pour réaliser un système 
bidirectionnel, les deux liens doivent être établis. 
 
Figure 6 : Liaison optique étudiée, définition des liens descendant et montant 
La station centrale et les stations de base n’ont pas le même rôle ni les mêmes contraintes. Elles 
n’auront pas la même architecture. À 60 GHz, la taille des cellules est relativement faible. De 
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multiples cellules et donc de multiples stations de base sont nécessaires. Elles doivent être les plus 
simples à mettre en place et les moins chères possibles. Les éléments coûteux sont centralisés au 
maximum dans la station centrale.  
Les stations de bases établissent une liaison sans fil dans la bande des 60 GHz avec les stations 
mobiles. Elles doivent obligatoirement fonctionner dans la bande des 60 GHz. Pour le lien 
descendant, à partir du signal optique reçu depuis la station centrale, elles génèrent un signal radio 
dans la bande des 60 GHz qui porte les données numériques à transmettre aux stations mobiles. 
Pour le lien montant, elles convertissent le signal radio reçu à 60 GHz et émis par les stations mobiles 
en un signal optique pour le transmettre à la station centrale. 
La station centrale ne communique avec les stations mobiles fonctionnant à 60 GHz que via les 
stations de base. Elle n’a pas à établir de liaison sans fil dans la bande des 60 GHz. Au sein de la 
station centrale, la modulation et la démodulation du signal numérique peut se faire à une fréquence 
intermédiaire.  
II.2. Solutions pour le lien descendant, génération du signal millimétrique 
à 60 GHz par voie optique 
Pour le lien descendant, la station de base doit convertir le signal optique contenant les données 
émis par la station centrale en un signal microonde à 60 GHz pouvant être émis par une antenne. 
Même s’ils restent assez chers et peu courants, on dispose aujourd’hui de photodétecteurs assez 
rapides pour fonctionner à 60 GHz [Stoh10]. Si le signal optique émis par la station centrale, est déjà 
modulé par le signal microonde à 60 GHz, aucun traitement autre qu’une amplification, assortie à la 
limite éventuellement d’un filtrage, n’est à réaliser sur le signal photodetecté. La station de base est 
simplifiée. Son coût est dominé par celui du convertisseur optique / électrique (O/E). 
II.2.1 Nécessité de la génération optique de porteuse microonde 
A présent, la difficulté est de concevoir une station centrale générant un signal optique modulé par le 
signal radio que l’on souhaite transmettre. Ce signal radio est un signal numérique large bande et 
appartenant à la bande des 60 GHz. Moduler directement la porteuse optique par ce signal est très 
difficile. En effet, que ce soit en modulant directement le courant d’une diode laser ou en utilisant 
des modulateurs externes, les convertisseurs électrique/optique (E/O) présents actuellement dans le 
commerce ne permettent pas d’atteindre la bande des 60 GHz. 
En effet, les lasers à semi-conducteur ont une bande passante maximale de l’ordre de la dizaine de 
GHz et celle des modulateurs d’intensité externes est proche de la trentaine de GHz. Des études sur 
l’utilisation de polymères pour la réalisation de modulateurs externes sont en cours pour augmenter 
leur bande passante [Augu11] [Fort06]. Mais les polymères ne sont aujourd’hui pas assez stables en 
temps et en température pour obtenir un dispositif commercialisable.  
Plutôt que de générer le signal numérique à 60 GHz dans le domaine électrique pour après le 
convertir dans le domaine optique, il est possible de générer ce signal directement sur le lien 
optique. Les données sont appliquées sur les convertisseurs E/O à une fréquence intermédiaire ou 
directement en bande de base. La faible bande passante des convertisseurs E/O est alors suffisante. 
Diverses techniques permettent de réaliser cette génération optique de la porteuse microonde. Nous 
allons les détailler par la suite. 
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II.2.2 Conversion O/E 
Avant de déterminer les solutions optiques permettant de générer une porteuse microonde, 
détaillons le fonctionnement de la majorité des convertisseurs O/E. Les convertisseurs O/E à 
détection directe sont quadratiques. Le signal électrique qu’ils génèrent n’est pas une image du 
champ électrique de l’onde lumineuse incidente mais une image de sa puissance, qui est 
proportionnelle au carré du champ électrique. 
D’un point de vue spectral, cela se traduit par la détection non pas des raies du spectre du champ 
optique mais des battements entre les raies du spectre optique. Pour un signal optique incident non 
modulé, le spectre optique est constitué d’une unique raie à la fréquence de la porteuse optique. On 
obtient alors en sortie du convertisseur O/E un signal continu. Le cas de spectres optiques incidents à 
2 et 3 raies est traité sur la Figure 7.  
Pour un spectre incident contenant deux raies optiques, un seul battement est possible. On obtient, 
après conversion O/E un signal sinusoïdal dont la fréquence correspond à l’espacement entre les 
deux raies optiques. Pour un spectre incident contenant trois raies optiques, trois battements sont 
possibles. On obtient, après conversion O/E, trois signaux sinusoïdaux correspondant à la somme de 
ces trois battements. 
Un cas particulier est le cas où deux battements se font à la même fréquence. C’est le cas où f2 = f1 
sur la Figure 7. Après conversion O/E, le signal à f1 est constitué de la somme des deux signaux issus 
de chacun des deux battements. On n’obtient plus que deux raies dans le spectre électrique émis. 
Suivant le déphasage relatif entre les deux signaux générés à f1, la somme des deux battements peut 
être constructive ou destructive. Si les deux signaux sont en phase, les amplitudes des deux 
battements s’ajoutent. S’ils sont en opposition de phase, les amplitudes se retranchent et plus aucun 
signal n’est détecté à la fréquence f1. 
 
Figure 7: Conversion O/E, cas d'un spectre optique incident à 2 raies et à 3 raies 
Nous avons considéré que la fréquence des raies optiques était fixe. Dans la pratique, cette 
fréquence fluctue légèrement au cours du temps. Si deux raies du champ optique sont parfaitement 




















conversion O/E. Dans le cas contraire, la fluctuation des raies du champ optique génère du bruit de 
phase sur le signal microonde généré [Glie96] et par conséquent dégrade la qualité de la 
transmission radio [Geor04]. 
II.2.3 Solutions pour générer optiquement une porteuse microonde 
En générant au moins deux raies optiques espacées de la fréquence microonde fRF, on obtient, après 
conversion O/E, une porteuse microonde à la fréquence fRF. Plusieurs techniques existent pour 
générer ces raies [Brau98] et peuvent être classées en trois catégories : 
- l’utilisation de plusieurs sources optiques 
- la conception d’un laser générant directement plusieurs raies optiques 
- l’utilisation de convertisseurs E/O en régime non linéaires 
La première solution est de coupler deux sources optiques distinctes. Les fréquences d’émissions des 
deux sources sont réglées de façon à être espacées de la fréquence microonde voulue. L’utilisation 
de lasers ajustables en fréquence permet d’avoir un système de génération assez souple. La 
fréquence microonde générée est ajustable. Cependant, les bruits de phase générés par les deux 
sources ne sont pas corrélés, ce qui limite la pureté spectrale de la porteuse microonde générée. 
Pour améliorer la cohérence entre les deux raies, des techniques complexes permettent de 
verrouiller la phase d’un laser sur celle du second [Yao09].  
Pour améliorer la cohérence des raies optiques, on peut générer ces raies à partir d’une unique 
source optique, il s’agit de la technique d’auto-hétérodynage. La seconde solution pour générer les 
raies optiques utilise un dispositif unique qui peut être un laser pulsé ou un laser multimode par 
exemple. Le spectre d’émission de ces dispositifs est constitué de plusieurs raies dont l’espacement 
est entre autre défini par les caractéristiques géométriques de la cavité laser. La fréquence 
microonde est ainsi choisie lors de la conception du laser. Il faut de plus s’assurer que les différents 
modes du laser sont bien cohérents entre eux. On parle alors de laser à modes bloqués [Stoh10]. Ces 
systèmes offrent une bonne capacité d’intégration mais sont difficilement ajustables.  
La technique d’auto hétérodynage peut également être mise en place à partir de convertisseurs E/O. 
En changeant le point de fonctionnement ou en augmentant la puissance du signal appliqué sur le 
convertisseur E/O, on fait apparaitre un comportement non linéaire du convertisseur. Des 
harmoniques du signal électrique appliqué sur le convertisseur sont générées sur la porteuse 
optique. En choisissant correctement la fréquence du signal appliqué sur le convertisseur, on obtient 
la porteuse microonde souhaitée [Yao09]. 
La Figure 8 reprend un exemple décrit dans [Stoh10]. Une diode laser de type DFB (distributed 
feedback) génère une porteuse optique qui est ensuite modulée par un modulateur de Mach-
Zehnder (MZM :Mach-Zehnder Modulator)polarisé au minimum de transmission et sur lequel est 
appliqué un signal sinusoïdal de fréquence fLO1. Polariser le MZM au minimum de transmission 
permet de supprimer la porteuse optique et de ne conserver que les bandes latérales espacées entre 
elles de fRF = 2fLO1. Après photodétection, on génère un signal à la fréquence double de celle du signal 




Figure 8 : Utilisation d'un modulateur de Mach Zehnder polarisé au minimum de transmission pour générer optiquement 
une porteuse microonde [Stoh10] 
L’inconvénient majeur de cette technique est qu’elle nécessite une source microonde externe et un 
convertisseur E/O. Par contre, elle a l’avantage de réduire la fréquence de l’oscillateur local appliqué 
à l’entrée du convertisseur O/E tout en gardant une flexibilité sur la porteuse microonde générée 
après conversion O/E. Les systèmes basés sur cette technique sont très stables et le bruit de phase 
est limité car dominé par celui de l’oscillateur local à la fréquence intermédiaire [Naka06] [Shao12a]. 
II.3. Solutions pour le lien montant, mélange optoélectronique 
La liaison optique étudiée durant cette thèse de doctorat (Figure 6) n’est pas symétrique. Les 
nombreuses stations de base doivent être simplifiées au maximum. Elles génèrent et reçoivent des 
signaux radio dans la bande des 60 GHz. A l’inverse, la station centrale centralise un maximum 
d’éléments coûteux. Les données numériques peuvent y être transportées sur une porteuse 
microonde à une fréquence intermédiaire plus faible que 60 GHz. Les deux stations n’ont pas le 
même rôle ni la même architecture.  
II.3.1 Difficultés propres au lien montant 
a) Fréquence du signal radio 
Pour le lien montant, le rôle de la station de base est de convertir le signal électrique reçu par 
l’antenne en un signal optique qui est ensuite transmis à la station centrale. L’antenne de la station 
de base reçoit des données numériques sur une porteuse dans la bande des 60 GHz. La bande 
passante limitée des convertisseurs E/O ne permet pas aujourd’hui de convertir directement ce 
signal en un signal optique. Le signal radio reçu par l’antenne doit au préalable être converti en 
bande de base ou à une fréquence intermédiaire (FI), compatible avec la bande passante des 
convertisseurs E/O. 
La station centrale n’a pas à travailler dans la bande des 60 GHz. Elle peut tout à fait fonctionner à la 
fréquence FI choisie pour moduler l’onde optique. Le signal optique modulé par les convertisseurs 
O/E peut être directement émis vers la station centrale.  
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b) Diversité des types de station mobile 
La station de base doit pouvoir communiquer avec n’importe quelle station mobile présente dans sa 
cellule. Comme on l’a vu précédemment, le standard ECMA 387 [ECMA10] définit plusieurs types de 
modulations pour les applications à 60 GHz qui vont des modulations simples porteuses BPSK à des 
modulations OFDM. Le procédé utilisé pour abaisser la fréquence du signal radio reçu à 60 GHz doit 
être compatible avec tous les types de station mobile. Il doit donc être transparent au type de 
modulation.  
Le plus simple est alors de conserver la modulation, c'est-à-dire d’uniquement transposer le signal à 
une fréquence intermédiaire fIF compatible avec la bande passante des convertisseurs E/O. Seule la 
fréquence centrale du signal est modifiée. La forme du spectre reste inchangée. La différentiation 
entre les types de modulation ne se fait que lors de la démodulation du signal numérique dans la 
station centrale.  
c) Coût de la station de base 
Pour transposer en fréquence le signal radio reçu à 60 GHz, on peut faire directement le produit 
entre le signal radio à fRF dans la bande des 60 GHz et un signal sinusoïdal à une fréquence fOL proche 
de fRF. Le spectre du signal initialement centré à 60 GHz est reproduit à f1/2 = |fRF ∓ fOL|. Après 
filtrage, on obtient un signal centré à fIF = |fRF – fOL|. 
Ce procédé nécessite un mélangeur et un oscillateur local fonctionnant tous les deux dans la bande 
des 60 GHz. Ces dispositifs sont complexes et coûteux. Pour simplifier et limiter le prix des stations 
de base, d’autres types de mélangeurs, les mélangeurs optoélectroniques sont aujourd’hui 
développés. Ces mélangeurs multiplient le signal radio à 60 GHz avec un signal sinusoïdal modulant 
une porteuse optique. 
Le premier intérêt des mélangeurs optoélectronique est de s’affranchir d’un oscillateur local 
fonctionnant à 60 GHz dans la station de base. La génération de l’oscillateur local à 60 GHz n’est plus 
réalisée dans la station de base mais à l’aide du signal émis par la station centrale. Elle peut se faire 
optiquement avec la même méthode que celle utilisée pour le lien descendant. D’autre part, les 
mélangeurs optoélectroniques développés sont basés sur l’utilisation de convertisseur O/E en régime 
de fonctionnement non-linéaire. Le second intérêt de ces mélangeurs est alors de limiter le nombre 
de composants de la station de base puisqu’un unique composant est utilisé pour réaliser deux 
fonctions : 
- abaisser la fréquence du signal radio reçu par la station de base lors du lien montant 
- convertir le signal optique émis par la station centrale en un signal électrique lors du lien 
descendant. 
Au final, l’architecture globale d’un système radio-sur-fibre permettant de réaliser une liaison 
optique bidirectionnelle à 60 GHz est donnée sur la Figure 9. Ce système fait intervenir deux 
fonctions opto-microondes qui donnent encore lieu aujourd’hui à des travaux de recherche : la 





Figure 9 : Architecture globale de la liaison optique bidirectionnelle étudiée 
II.3.2 Mélange optoélectronique 
a) Principe du mélange optoélectronique 
Habituellement, les convertisseurs O/E sont optimisés pour un comportement le plus linéaire 
possible. Le signal électrique généré est proportionnel à la puissance optique incidente et ne dépend 
pas de variations éventuelles de la polarisation du convertisseur. Cependant, tout dispositif 
comporte des non-linéarités. Il ne peut être considéré linéaire qu’à deux conditions : 
- l’amplitude des signaux reste assez faible, 
- le dispositif est polarisé dans une zone de fonctionnement bien définie.  
L’idée du mélange optoélectronique est de changer les conditions de fonctionnement du 
convertisseur O/E et de le faire travailler en régime non-linéaire. La réponse du convertisseur dépend 
de sa polarisation. Le signal électrique généré varie toujours avec la puissance optique incidente mais 
aussi avec les variations éventuelles de la polarisation. 
Le mélange optoélectronique est obtenu lorsque l’on applique deux signaux sur le convertisseur O/E 
utilisé en fonctionnement non-linéaire. L’un des signaux fait varier la puissance optique incidente 
tandis que le second fait varier la polarisation du convertisseur et donc sa réponse. Le signal généré 
par le convertisseur contient alors le produit des deux signaux appliqués.  
L’architecture pour le lien montant du système radio-sur-fibre à 60 GHz est finalement la suivante : le 
signal radio reçu par la station de base est appliqué sur la polarisation du convertisseur. Le signal 
jouant le rôle d’oscillateur local pour convertir le signal radio autour de la fréquence intermédiaire 
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arrive par la fibre optique et fait varier la puissance optique incidente. Le signal converti basse 
fréquence est généré en sortie du mélangeur optoélectronique. 
b) Principaux mélangeurs optoélectroniques 
Phototransistors 
Un premier type de modulateur optoélectronique proposé dans la littérature utilise des 
phototransistors. Les phototransistors sont des convertisseurs O/E actifs. Ils sont basé sur le même 
principe que les photodiodes de types PIN : l’éclairement d’une jonction PN polarisée en inverse 
induit la génération d’un courant proportionnel à la puissance optique incidente, si l’on néglige le 
courant d’obscurité de la photodiode. Le courant ainsi généré est ensuite amplifié par l’effet 
transistor. La responsivité des phototransistors est donc bien plus élevée que celle des photodiodes.  
Cependant, une bonne responsivité ne suffit pas à faire un bon convertisseur O/E. La réponse en 
fréquence doit aussi être considérée. Les signaux visant à être transmis à 60 GHz sont large bande. Si 
la réponse fréquentielle du dispositif n’est pas plate, le spectre du signal est déformé, ce qui peut 
conduire à des interférences entre symboles et à des erreurs de transmission. 
Pour les photodiodes comme pour les phototransistors, la réponse en fréquence est de type passe-
bas. Pour une même technologie, la fréquence de coupure d’un phototransistor est plus faible que 
celle d’une photodiode. La Figure 10, extraite de [Choi05], illustre cette dégradation en fréquence. 
Elle compare les réponses fréquentielles d’un phototransistor bipolaire obtenues pour deux modes 
de fonctionnement : 
- le mode Tr : le transistor est polarisé activement, il amplifie le courant photodétecté 
- le mode PD : la jonction base-émetteur est court-circuitée, seule la jonction base-
collecteur est active et peut s’apparenter à une simple photodiode à jonction PN 
 
Figure 10 : Réponse d'un phototransistor fonctionnant en transistor (mode Tr) et en photodiode (mode PD) [Choi05] 
Les deux réponses sont de type passe-bas. En continu, la réponse du mode PD est de 0,2 A/W et le 
gain interne du transistor, entre le mode Tr et le mode PD est de 30 dB. Par contre, la bande 


























PD. Les auteurs indiquent que le gain interne du transistor s’annule, i. e. que les réponses des deux 
modes s’égalisent, à 69 GHz. L’intérêt des phototransistors devient alors de plus en plus limité à 
mesure que l’on monte en fréquence car leur fréquence de coupure est bien plus faible que celle 
d’une photodiode réalisée dans la même technologie 
Modulateur à électro-absorption 
Un autre type de mélangeur optoélectronique est basé sur l’utilisation de modulateurs à électro-
absorption (MEA). Un exemple d’utilisation pour réaliser un système radio-sur-fibre bidirectionnel 
est donné sur la Figure 11. Les MEA permettent de moduler une onde optique incidente autour 
d’une longueur d’onde donnée λ0. Ils ne couvrent pas un très large spectre optique. Une diode PIN 
sert de guide d’onde pour l’onde optique incidente [Hard02]. Un matériau électro-absorbant est 
inclus dans la zone intrinsèque de la diode. 
L’application d’un champ électrique sur le milieu électro-absorbant permet de modifier ses 
propriétés. En fonction du champ électrique appliqué, le milieu absorbe ou non la longueur d’onde λ0 
de travail du MEA. Le champ électrique peut être généré par une tension appliquée aux bornes de la 
jonction PIN. En y appliquant un signal microonde, on peut alors moduler en intensité l’onde optique 
par ce signal.  
 
Figure 11 : Système radio-sur-fibre millimétrique bidirectionnel utilisant un modulateur à électro-absorption comme 
mélangeur optoélectronique [Seo05] 
Si l’onde optique incidente est de plus déjà modulée par un premier signal microonde (à la fréquence 
fLO sur la Figure 11), l’application d’un second signal microonde (à la fréquence fRF sur la Figure 11) sur 
le modulateur permet de générer en sortie du modulateur une onde optique contenant le produit 
des deux signaux microondes [Seo05]. Le signal de mélange est directement généré dans le domaine 
optique. L’utilisation d’un MEA comme mélangeur optoélectronique permet de s’affranchir d’une 
source optique ainsi que d’un convertisseur O/E dans la station de base. 
Basés sur la même architecture qu’une photodiode PIN, les MEA peuvent d’autre part être utilisés 
comme convertisseur O/E pour le lien descendant [Seo05] [Leco09]. Cependant, les deux modes de 
fonctionnement du MEA (mélangeur ou convertisseur O/E) ne correspondent pas à un même point 
de polarisation. A notre connaissance, aucune étude n’a été reportée sur le temps de commutation 
des MEA entre leurs deux modes de fonctionnement.  
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II.3.3 Solution choisie, mélange optoélectronique par photodiode 
Pour ce travail de doctorat, nous avons choisi d’utiliser une photodiode de type PIN pour réaliser le 
mélange optoélectronique. Malgré une responsivité limitée (de l’ordre de 0,6 A/W), ces photodiodes 
ont l’avantage d’être un dispositif courant et ont une bande passante plus élevée que les 
phototransistors. Leur fabrication est aujourd’hui assez bien maitrisée et des photodiodes 
fonctionnant jusqu’à 110 GHz, sous boîtiers et prêtes à l’emploi, sont déjà commercialisées [Stoh10]. 
a) État de l’art de l’étude du mélange par photodiode PIN 
L’utilisation de photodiodes comme mélangeur a déjà été envisagée et étudiée dans le cas où les 
signaux à mélanger sont deux signaux optiques [Maly07]. La configuration utilisée dans ce cas est 
schématisée sur la Figure 12. Deux convertisseurs E/O permettent de moduler en intensité deux 
porteuses optiques aux fréquences f1 et f2. Les fréquences initiales ν1 et ν2 des deux porteuses 
optiques sont assez éloignées pour que l’on ne tienne pas compte du battement entre ces deux 
porteuses optiques : la fréquence |ν2-ν1| est en dehors de la bande passante de la photodiode. 
 
Figure 12 : Configuration utilisée pour le mélange de deux signaux optique en utilisant une photodiode comme 
mélangeur [Maly07] 
Traditionnellement, la photodiode est polarisée en inverse pour améliorer son comportement 
linéaire. Pour utiliser la photodiode en mélangeur, on veut favoriser son comportement non-linéaire. 
On change de zone de fonctionnement en jouant sur la tension V de polarisation de la photodiode 
représentée sur le schéma de la Figure 12. Elle génère alors tous les produits d’intermodulations 
issus du mélange des signaux optiques incidents modulés à f1 et f2. On obtient donc en sortie de la 
photodiode des signaux aux fréquences fkl = k.f1 + l.f2 où k et l sont des entiers relatifs. Pour k = 2 et 
l =-1 ou pour k = -1 et l = 2, on parle de produits d’intermodulation d’ordre 3 (IMD3). La fréquence 
correspondant aux IMD3 est proche des fréquences f1 et f2 des tons appliqués. La génération d’IMD3 
peut donc venir perturber le signal photodétecté à f1 ou f2 et est donc fortement étudiée [Jian00]. 
Le comportement non linéaire de la photodiode est généralement modélisé par un schéma 
équivalent similaire à celui de la Figure 13, où la capacité C et la conductance G varient linéairement 
avec la polarisation de la photodiode. Suivant les études, la polarisation de la photodiode peut être 
déterminée par la tension de polarisation de la photodiode [Maly07] ou par la valeur moyenne de la 
puissance optique incidente [Jian00].  











Figure 13 : Schéma équivalent petits signaux de la photodiode utilisé pour modéliser son comportement non linéaire 
[Maly07] 
b) Spécificités de la configuration utilisée pour la réalisation du lien montant 
Dans [Maly07], le mélange de deux signaux optiques par photodiode est expliqué en partie par l’effet 
photovoltaïque. La puissance d’un des deux signaux optiques incidents est convertie en une tension 
vopt générée aux bornes de la photodiode qui se superpose à sa tension de polarisation. La 
photodiode étant polarisée de manière à avoir un comportement non linéaire, sa réponse dépend de 
la tension appliquée à ses bornes qui est modulée par la tension vopt. Lorsque la photodiode détecte 
le second signal optique, elle génère un courant proportionnel à l’intensité de ce second signal mais 
variant aussi avec l’intensité du premier signal via sa réponse non linéaire et la tension vopt générée 
aux bornes de la photodiode.  
La tension vopt générée par effet voltaïque est de l’ordre de la dizaine de millivolts. Elle reste très 
faible devant les tensions caractéristiques régissant l’évolution des paramètres C et G du schéma 
équivalent de la photodiode représenté sur la Figure 13. Les variations de C et G induites par la 
tension vopt restent assez faibles pour qu’on puisse se contenter d’une approximation linéaire des 
variations de C et G avec la tension présente aux bornes de la photodiode. 
La Figure 14 schématise la configuration utilisée pour notre lien montant. Le signal à convertir est 
directement appliqué sur le port RF de la photodiode. Dans ce cas, l’amplitude des variations de 
tension induites aux bornes de la photodiode est plus élevées d’un ou deux ordres de grandeur que 
dans le cas étudié précédemment où les variations de tension sont générées par effet 
photovoltaïque. Les simplifications faites pour l’étude du mélange de deux signaux optiques ne sont 
plus valables lorsqu’un des deux signaux est appliqué sur le port RF de la photodiode. Une 
modélisation grand signal de la photodiode est nécessaire. 
 
Figure 14 : Configuration utilisée pour le mélange par photodiode lors de la réalisation du lien montant 
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Bien que la configuration de la Figure 14 offre une solution intéressante pour les systèmes radio-sur-
fibre à 60 GHz, peu d’études ont été publiées sur cette configuration. De manière générale, les 
études publiées se limitent à des démonstrations de faisabilité [Norg04]. Aucune ne s’attarde sur la 
modélisation du comportement mélangeur de la photodiode ni sur la caractérisation et la 
modélisation grand signal de la photodiode.  
Conclusion 
La caractéristique principale de la bande des 60 GHz est la large bande passante disponible, ce qui 
permet d’envisager des applications très large bande et donc très haut débit. Néanmoins la faible 
portée des ondes millimétriques nécessite le déploiement d’un plus grand nombre de points d’accès 
radio pour garantir une couverture réseau équivalente à celle obtenue dans des gammes de 
fréquences plus faible. Une solution de type radio-sur-fibre permet d’envisager d’intégrer des 
fonctions de traitement du signal dans le domaine optique/optoélectronique, comme la conversion 
de fréquence des signaux, afin de permettre de simplifier les bornes d’accès radio. 
La réalisation des systèmes radio-sur-fibre à 60 GHz est essentiellement limitées par la bande 
passante réduite des convertisseurs électrique/optique. Pour s’en affranchir, deux fonctions opto-
microondes peuvent être envisagées : la génération optique de porteuses microondes et le mélange 
optoélectronique. Ces deux fonctions sont complémentaires. Couplées, elles permettent de réaliser 
des systèmes radio-sur-fibre bidirectionnels.  
Bien que les photodiodes de type PIN soient des dispositifs courant et dont des prototypes 
fonctionnant à 60°GHz sont déjà commercialisés, leur utilisation comme mélangeur optoélectronique 
pour les systèmes radio-sur-fibre à 60 GHz n’a été que très peu étudiée. En particulier, la 
modélisation du mélange par photodiode n’a été réalisée que sous l’hypothèse petits signaux alors 
que cette hypothèse est contestable lors de l’utilisation du mélange par photodiode dans les 
systèmes radio-sur-fibre à 60 GHz. Dans ce travail de doctorat, nous chercherons alors à déterminer 
une modélisation du mélange par photodiode valable en dehors de l’approximation petits-signaux. 
C’est l’objet du chapitre suivant. 
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Chapitre 2 : Caractérisation non linéaire 
et large bande de la photodiode 
Introduction 
Ce chapitre est divisé en quatre parties. La première partie du chapitre décrit les différentes 
approches utilisables pour caractériser un dispositif non linéaire. La deuxième partie s’attache à 
expliciter, le plus rigoureusement possible, comment déduire de ces caractérisations un modèle 
grands signaux d’un dispositif non linéaire permettant de prédire la réponse du dispositif non-linéaire 
à n’importe quelle entrée. Ces deux premières parties sont théoriques et tentent de rester générales 
même si l’on traitera plus en détail le cas des dispositifs électriques et celui de la photodiode. 
Les deux parties suivantes du chapitre présentent la méthode utilisée pour caractériser et modéliser 
la photodiode étudiée dans le cadre de cette thèse. Dans la troisième partie du chapitre, l’étude du 
coefficient de réflexion de la photodiode permet de réaliser une première caractérisation de celle-ci. 
La modélisation non linéaire de la photodiode déduite de cette caractérisation est explicitée dans la 
dernière partie du chapitre. Une étude des produits d’intermodulation générés par la photodiode 
permet ensuite d’affiner la caractérisation et le modèle obtenus. 
I. Caractérisation des dispositifs non linéaires 
I.1. Définitions générales et hypothèses 
Avant de définir les différentes approches utilisables pour décrire et caractériser un système non-
linéaire, il est important de fixer le domaine d’étude et de se mettre d’accord sur les termes utilisés 
et leur signification. Pour cela, nous commençons par donner quelques définitions générales des 
termes récurrents dans ce chapitre. Nous définissons ensuite l’hypothèse quasi-statique sous 
laquelle sont valables les modèles proposés. 
I.1.1 Définitions générales 
a) Modèle et caractérisation d’un dispositif 
L’étude d’un dispositif consiste à observer l’évolution de ses sorties en fonction de ses entrées. Le 
modèle d’un dispositif est un outil qui permet de prédire à un instant donné la valeur des sorties du 
dispositif lorsqu’on en connait les entrées. Il peut par exemple s’agir d’un ensemble d’équations 
reliant les sorties aux entrées du dispositif ou d’un réseau de caractéristiques donnant pour 
différentes valeurs prises par les entrées, les valeurs prises par les sorties du dispositif. 
Pour obtenir le modèle d’un dispositif, on procède à une caractérisation de celui-ci. Différentes 
méthodes existent pour caractériser un dispositif. Le choix dépend du modèle que l’on souhaite 
obtenir et des hypothèses que l’on fait sur le dispositif et sur les conditions d’excitation.  
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b) Dispositifs linéaires et non linéaires 
Nous dirons qu’un dispositif est linéaire lorsque ses sorties s’expriment par une combinaison linéaire 
de ses entrées. Remarquons en particulier que cette définition implique que le dispositif vérifie le 
principe de superposition, souvent aussi utilisé pour caractériser un dispositif linéaire (toute 
combinaison linéaire des entrées donne en sortie la combinaison linéaire des réponses individuelles à 
chaque entrée). 
Notre définition d’un dispositif linéaire ne fait pas explicitement intervenir les dérivées des grandeurs 
d’entrée ou de sortie. Pour qu’elles interviennent tout de même, il suffit de définir des entrées et/ou 
des sorties correspondant aux dérivées des entrée et/ou des sorties déjà considérées. Prenons 
l’exemple d’une capacité de valeur C. Si on définit comme sortie de ce dipôle le courant Ic le 
traversant, il ne faut considérer comme entrée non pas la tension Vc à ses bornes mais sa dérivée par 
rapport au temps. On peut alors écrire :      
   
  
 
Lorsque la valeur de C est indépendante des entrées du dispositif, la relation entre sa sortie Ic et son 
entrée dVc/dt est linéaire. La capacité C est donc bien un dispositif linéaire.  
Par contraposée, lorsque l’on ne peut pas définir des entrées et sorties du dispositif permettant 
d’exprimer ses sorties par une combinaison linéaire de ses entrées, nous dirons que le dispositif est 
non linéaire. 
I.1.2 Hypothèse quasi-statique 
L’hypothèse quasi-statique consiste à dire qu’une variation des grandeurs d’entrée induit une 
variation instantanée des grandeurs de sortie. Cela revient aussi à dire, que pour une entrée donnée, 
le système ne peut prendre qu’une sortie donnée. Il est alors entièrement décrit lorsque l’on connait 
la réponse de ce système pour toutes les valeurs d’entrées possibles. Sous cette hypothèse, deux 
approches sont traditionnellement utilisées pour l’étude des dispositifs non linéaires [Maas03] : 
- une approche globale grands signaux 
- une approche incrémentale petits signaux. 
Ces deux approches sont équivalentes et permettent de décrire entièrement le système. Après avoir 
caractérisé le système en utilisant l’une ou l’autre de ces deux approches, on est en mesure de 
prédire la réponse du système à n’importe quelle entrée.  
I.2. Approche globale grands signaux 
I.2.1 Cas général 
L’approche grands signaux est généralement utilisée lorsque le caractère non linéaire prédomine sur 
le caractère linéaire comme, par exemple, pour l’étude de mélangeurs ou de saturations. C’est une 
caractérisation boite noire qui ne requiert aucune connaissance a priori sur le système. Pour un 
système à N entrées Ei et M sorties Sj, on relève l’évolution statique des différentes sorties Sj en 
fonction des différentes entrées Ei. On obtient un réseau de caractéristiques Sj(E1,…,EN). 
Sous l’hypothèse quasi-statique, les caractéristiques statiques relevées seront toujours valables pour 
l’étude de signaux dynamiques. Connaissant, à chaque instant, la valeur prise par les entrées 
appliquées sur le dispositif, on peut en déduire la valeur prise par les sorties. Le réseau de 
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Un exemple d’utilisation de la caractérisation grand signal est donné sur la Figure 15 dans le cas d’un 
système à une entrée E et une sortie S : on cherche à obtenir l’évolution S(t) de la sortie au cours du 
temps, connaissant la caractéristique statique S-E et l’évolution E(t) de l’entrée au cours du temps. 
Pour cela, l’espace est divisé en quatre quadrants délimité par quatre axes : un axe pour l’entrée du 
dispositif, un axe pour sa sortie et deux axes pour le temps. Sur le premier quadrant (en haut à 
droite), on trace (en noir) la caractéristique statique S-E. Dans le second quadrant (en bas à droite), 
on trace la courbe E(t) (en vert) représentant l’évolution de l’entrée avec le temps. Pour déterminer 
l’évolution S(t) de la sortie avec le temps, on relie, pour chaque instant, la valeur prise par E(t) à la 
caractéristique statique. On en déduit la valeur prise par S(t) au même instant. En reportant cette 
valeur dans le dernier quadrant (en haut à gauche), on obtient finalement l’évolution de la sortie S(t) 
au cours du temps (en bleu). 
I.2.2 Cas des systèmes électroniques 
Pour les systèmes électroniques, les grandeurs entrée-sortie sont généralement des tensions, des 
courants ou des quantités de charge. Pour l’étude des systèmes optoélectronique, il faut de plus 
prendre en compte des puissances optiques. Considérons un système électronique à N ports. Pour 
chaque port, on peut définir le courant Ik entrant, la tension Vk à ses bornes et la charge Qk stockée. 
Le cas d’un dispositif à deux ports est schématisé sur la Figure 16.  
 
 
Traditionnellement, on considère les tensions Vk comme des entrées et les courants Ik comme des 
sorties. Le relevé des caractéristiques courant-tension traduit des effets résistifs. Il permet de 
déterminer le comportement basse fréquence du dispositif. Notons fIk, la fonction caractéristique 
Ik = fIk(V1,…,VN). Connaissant à chaque instant la valeur des tensions V1(t), …, VN(t), on en déduit la 
valeur des courants à basse fréquence I1
stat (t), ... IN
stat(t). 
Pour obtenir le comportement dynamique, il faut aussi tenir compte des effets capacitifs au sein du 
dispositif. Pour cela on relève les caractéristiques charge-tension. Les charges Qk sont des nouvelles 
sorties du dispositif. Notons fQk, la fonction caractéristique Qk = fQk(V1,…,VN). Connaissant à chaque 
instant la valeur des tensions V1(t), …, VN(t), on en déduit la valeur des charges Q1(t),…,QN(t) puis, par 
dérivation la valeur des courants I1
dyn(t), ..., IN
dyn(t) valable en dynamique : 
  
                            
                          
  
         
        




En résumé, l’approche globale grands signaux consiste à prédire l’évolution du système à partir de 
relevés statiques. Sous l’hypothèse quasi-statique et si l’on prend bien en compte toutes les variables 
Figure 16: Schématisation boite noire d'un dispositif électronique à deux ports 
Dispositif 
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d’état, en particulier pour les systèmes électroniques, si l’on n’oublie pas les relevés charge-tension, 
on peut prédire la réponse du système à n’importe quelle entrée. 
Cette approche présente deux limitations majeures. Tout d’abord, il faut bien définir toutes les 
variables d’état du système, sans en oublier, et réussir à relever pour chacune, sa dépendance avec 
les entrées du système. Par exemple, si l’on oublie les charges stockées, on ne tient pas compte des 
effets capacitifs et on ne peut prédire le comportement dynamique des systèmes électroniques. 
Ensuite, des équations différentielles entre les différentes grandeurs de sortie apparaissent lorsque 
l’on s’intéresse au comportement dynamique du dispositif. On ne peut alors plus se contenter d’une 
résolution graphique comme présenté sur la Figure 15.  
I.3. Approche incrémentale petits signaux 
I.3.1 Régime petits-signaux et linéarisation d’un dispositif non-linéaire 
De manière générale, tout dispositif est non linéaire. Sous l’hypothèse quasi-statique, un système 
non-linéaire à N entrées Ei et M sorties Sj peut être décrit par une série de fonctions fk traduisant les 
relations entre ses sorties Sj et ses entrées Ei. Les fonctions fk sont non linéaires et les connaître 
revient à connaître le modèle grand signal du dispositif.  
L’hypothèse de « petits signaux » revient à dire que l’amplitude des signaux appliqués en entrée et 
générés en sortie d’un dispositif est assez faible pour que des approximations affines des fonctions fk 
soient suffisantes pour décrire le comportement du dispositif. Les différents signaux sont alors 
séparés en deux composantes : une composante statique indépendante du temps et une 
composante dynamique de moyenne temporelle nulle.  
L’ensemble des composantes statiques des signaux d’entrée sortie définit le point de 
fonctionnement du dispositif. Sous l’hypothèse de petits signaux, les relations entre les composantes 
dynamiques des entrées sorties sont linéaires. L’ensemble de ces relations linéaires constitue le 
modèle « petit signaux » du dispositif. Il s’agit d’une linéarisation du dispositif autour de son point de 
fonctionnement. 
I.3.2 Caractérisation de dispositifs non-linéaires par une approche incrémentale petits 
signaux 
L’approche incrémentale petits signaux est résumée sur la Figure 17. Elle est généralement utilisée 
lorsque le caractère linéaire du dispositif prédomine et que l’on souhaite étudier un comportement 
faiblement non-linéaire du dispositif. Cette approche se base sur une caractérisation linéaire du 
dispositif effectuée sous l’hypothèse de petits-signaux. Contrairement à l’approche grands signaux, 
elle nécessite une connaissance a priori du dispositif, permettant d’en déduire un modèle ou schéma 
équivalent correspondant à une linéarisation du dispositif autour d’un point de fonctionnement. La 
confrontation entre le modèle linéaire du dispositif et sa caractérisation petits signaux permet 
d’extraire les valeurs des paramètres Yk du modèle linéaire pour le point de fonctionnement 
considéré. 
Pour obtenir une caractérisation non linéaire du dispositif, on répète la caractérisation petits signaux 
et l’extraction des paramètres Yk du modèle linéaire pour différentes polarisations, correspondant 
chacune à un point de fonctionnement Pi. On obtient des courbes Yk fonction de Pi. Il peut être utile 
ensuite d’obtenir une expression analytique ou une loi d’évolution des Yk avec la polarisation P du 
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dispositif. On obtient finalement un schéma équivalent du dispositif dont les paramètres dépendent 
de la polarisation. 
 
Figure 17 : Synoptique de l’approche incrémentale petits signaux 
I.4. Exemple d’utilisation de l’approche incrémentale petits signaux, 
étude des produits d’intermodulation générés par une photodiode 
Avant d’aller plus loin, étudions un exemple d’utilisation de l’approche incrémentale petits-signaux. 
Dans [Jian00], les auteurs utilisent cette approche pour modéliser l’évolution en fréquence de son 
point d’interception d’ordre 3 (IP3) [Poul09]. 
I.4.1 Caractérisation incrémentale petits signaux 
La Figure 18 décrit la procédure utilisée dans [Jian00] pour caractériser une photodiode en se basant 
sur le synoptique de la Figure 17. 
 
Figure 18 : Approche incrémetale petits-signaux utilisée dans [Jian00] pour caractériser une photodiode 









Schéma équivalent de la Figure 19 : 






schéma équivalent valeurs de Rj et Cj 
Rj(I0i,V0i) 
Cj(I0i,V0i) 
Invariance avec V 
Approximation affine : 
Rj(I0) = R0 –I0.R1 



























Yk = f(P)  
35 
 
Le point de fonctionnement est défini par les composantes continues I0 et V0 respectivement du 
courant généré par la photodiode et de la tension à ses bornes. L’étude linéaire consiste en un relevé 
du coefficient de réflexion S22 de la photodiode [Comb03]. La photodiode est modélisée par le 
schéma de la Figure 13 : une résistance de jonction Rj en parallèle avec une capacité de jonction Cj. 
Des termes parasites induits par le système de mesures et indépendants de la polarisation sont 
ajoutés au schéma équivalent. Le schéma équivalent finalement utilisé est présenté sur la Figure 19. 
 
Figure 19 : Schéma équivalent utilisé dans [Jian00] pour modéliser la photodiode et le système de mesure 
Pour toutes les valeurs de I0 et V0 considérées, les valeurs prises par Rj et Cj sont déduites du relevé 
du paramètre S22. Pour les valeurs de tensions considérées, la photodiode reste polarisée en inverse. 
Les auteurs concluent que les coefficients Rj et Cj sont indépendants de la tension V et approximent 
la dépendance avec I0 par deux équations affines : 
Rj(I0) = R0 –I0.R1 (E 3) 
Cj (I0)= C0 + I0.C1 (E 4) 
où R0, R1, C0 et C1 sont des constantes dont les valeurs sont déduites des mesures 
I.4.2 Modélisation de la génération des produits d’intermodulation d’ordre 3 
Pour modéliser le comportement non linéaire de la photodiode, les auteurs de [Jian00] expriment les 
courants IR et IC traversant respectivement Rj et Cj. Ces courants dépendent de la tension V aux 
bornes de la jonction mais aussi du courant I généré par la jonction. La grandeur V (resp. I) contient à 
présent une composante continue V0 (resp. I0) de polarisation mais aussi une composante alternative 
v(t) (resp. i(t)). 
Pour déduire de la caractérisation précédente l’expression des courants IR et IC, les auteurs utilisent 
les expressions traditionnelles du courant traversant une résistance ou un condensateur : 
   
 
  
  (E 5) 
   
 
  
        (E 6) 
Rj et Cj sont ensuite simplement exprimées par les équations (E 3) et (E 4) dans lesquelles le courant 
de polarisation I0 est remplacé par le courant I total généré par la jonction. En appliquant les lois de 
Kirchhoff au point A, on obtient une équation différentielle non linéaire en V et I. Pour calculer la 
réponse de la photodiode, les auteurs résolvent cette équation en utilisant la méthode de 
l’équilibrage harmonique [Gass05] [Nakh76]. Répétons ici que cette approche n’est valable que pour 
des variations faibles du courant I0, supposant une variation linéaire de Rj 
 et Cj avec I0. 
I.4.3 Cas du mélange par photodiode 
Comme expliqué au paragraphe II.3.3 b) du chapitre 1, l’étude de l’IP3, comme celle du mélange par 
photodiode de deux signaux optiques, fait intervenir des signaux de bien plus faible amplitude que le 




photodiode. Dans les modélisations précédentes, nous ne pouvons nous contenter d’une 
approximation linéaire des variations des paramètres Rj et Cj du schéma équivalent.  
De plus, les résistances et capacités permettent habituellement de modéliser un comportement 
linéaire. Pour modéliser un comportement non-linéaire, il n’est pas évident que l’on puisse utiliser 
les mêmes équations que celles utilisées dans le cas d’un système linéaire, en remplaçant 
simplement les résistances et capacités par leur expression en fonction des grandeurs d’entrée du 
système. Aucune justification n’est donnée à ce sujet dans [Jian00]. 
II. Relation entre les deux méthodes de caractérisation 
Nous souhaitons caractériser le comportement non linéaire de la photodiode en utilisant une 
approche incrémentale petits signaux. Cette caractérisation permet de prédire la réponse de la 
photodiode quel que soit le point de fonctionnement choisi mais uniquement pour des signaux 
d’entrée assez faibles. Le modèle incrémental petit-signaux permet d’extraire les fonctions Yk(P) 
décrivant les variations des composants Yk du schéma équivalent petits signaux avec la polarisation 
du dispositif. Mais à ce stade, rien ne justifie de pouvoir directement utiliser ces fonctions pour le 
modèle grand signal en remplaçant par exemple la polarisation P par l’intégralité des signaux, i. e. par 
leur composante continue et leur composante alternative.  
Les deux approches décrites au paragraphe I ont le même objectif : caractériser et modéliser un 
dispositif non linéaire. L’objectif de ce paragraphe est de déterminer rigoureusement comment 
passer d’un modèle à l’autre. Nous commencerons par détailler le passage du modèle global grand 
signaux au modèle incrémental petits signaux. Ce sens est le plus direct. Il nous sert de base pour 
étudier le passage du modèle petits signaux à paramètres variables, au modèle grands signaux. Avant 
de l’appliquer à la détermination d’un modèle grands signaux de la photodiode, nous détaillerons 
sous quelles conditions il peut être réalisé.  
Lors d’une modélisation petits signaux d’un dispositif, on étudie séparément son comportement 
statique et son comportement dynamique. Dans toute la suite de ce rapport, nous conserverons les 
mêmes conventions pour définir les composantes continues et alternatives d’une variable X 
quelconque. La grandeur X(t) correspond à la valeur prise par X à l’instant t. La grandeur X0 
correspond à la moyenne temporelle de X(t). X0 est la composante continue de X. x(t) est la valeur 
prise par sa composante alternative à l’instant t. La moyenne temporelle de x(t) est nulle. On peut 
écrire : 
X(t) = X0 + x(t) (E 7) 
II.1. Passage du modèle global grands signaux au modèle incrémental 
petits signaux 
II.1.1 Cas d’un dispositif à une entrée, une sortie 
Considérons un dispositif non linéaire à une entrée E et une sortie S. Avec les conventions décrites 
précédemment, on obtient : 




L’étude petits signaux d’un dispositif non linéaire se fait en deux étapes. Tout d’abord, on détermine 
le point de fonctionnement du montage. Il s’agit du couple (E0, S0). Il est déterminé par l’intersection 
entre la caractéristique statique du dispositif non linéaire et la loi de fonctionnement imposée par les 
éléments extérieurs du montage. On linéarise ensuite ce dispositif autour de son point de 
fonctionnement. Plus précisément, on s’intéresse au couple (e(t), s(t)) qui caractérise le 
fonctionnement dynamique du montage et on recherche une relation linéaire entre e(t) et s(t).  
Connaître le modèle grands signaux d’un dispositif revient à connaitre la fonction f reliant S à E, 
quelque soit la valeur prise par E. Dans l’hypothèse quasi-statique, la fonction f correspond à la 
caractéristique statique S-E du dispositif considéré. L’hypothèse petits signaux signifie que 
l’amplitude de e(t) et s(t) est assez faible pour que le développement limité au premier ordre de la 
fonction f soit suffisant pour décrire le comportement du dispositif. En effectuant un développement 
limité de f autour du point de fonctionnement (E0, S0), on obtient : 
 
(E 9) 
En reprenant les notations de (E 8), on peut dissocier le point de polarisation du régime dynamique : 
S0 = f(E0) 
s(t) = Geq(E0) * e(t) 
(E 10) 
Dans la première équation, on retrouve la caractéristique statique S-E du dispositif. La seconde 
équation relie s(t) et e(t). Elle régit le comportement dynamique du dispositif et est linéaire. Le 
dispositif a donc bien été linéarisé. Cette équation en défini le modèle équivalent petits signaux. 
Nous avons considéré un système n’ayant qu’une grandeur d’entrée et une grandeur de sortie. Pour 
l’étude grands signaux, une unique relation permet de décrire son comportement. Il s’agit de sa 
caractéristique statique S = f(E). Pour l’étude petits signaux, un seul paramètre apparait dans le 
schéma équivalent. Il s’agit de Geq dont la dépendance avec la polarisation E0 se déduit de : 





 (E 11) 
Dans le cas où S est un courant et E une tension, le modèle traduit des effets résistifs. Geq est alors 
équivalent à une conductance, l’inverse d’une résistance. Dans le cas où S est une quantité de charge 
et E une tension, le modèle traduit des effets capacitifs. Geq est alors équivalent à une capacité.  
II.1.2 Étude graphique, application à l’étude résistive d’une jonction PN 
Considérons le montage et les notations de la Figure 20. On souhaite déterminer la résistance 
équivalente de la diode PN. On connait l’expression de sa caractéristique statique I-Vr, représentée 
en noir sur la Figure 20 : 
           
          (E 12) 
Les autres éléments du montage imposent une seconde relation, représentée en vert sur la Figure 
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 (E 13) 
Le point de fonctionnement (Vr0, I0) du montage est déterminé par le système formé de ces deux 
équations. Il correspond à l’intersection de la courbe noire et de la droite verte de la Figure 20. Pour 
linéariser la diode autour de son point de fonctionnement, on modélise sa caractéristique par sa 
tangente au point (Vr0, I0). Il s’agit de la droite rouge de la Figure 20. La pente de cette tangente 
donne le coefficient de proportionnalité entre les composantes alternatives i(t) et vr(t) des grandeurs 
I et Vr. Il s’agit de la conductance équivalente Geq de la diode en petits signaux.  
On connait l’expression analytique (E 12) de la caractéristique statique de la jonction. La pente de la 
tangente au point (Vr0, I0) correspond à sa dérivée. On en déduit l’expression de la résistance 
équivalente Rj de la jonction PN en fonction de la tension inverse Vr0 appliquée à ses bornes : 
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II.1.3 Cas d’un dispositif à deux entrées, une sortie 
Considérons à présent un dispositif non linéaire à deux entrées, et toujours une sortie. Nous avons 





Le point de fonctionnement du dispositif correspond au triplet (E10, E20, S0). Le schéma équivalent 
doit modéliser les relations entre les composantes alternatives e1(t), e2(t) et s(t). Le comportement 
du dispositif n’est plus décrit par une unique caractéristique S-E mais par un réseau de 
caractéristiques ou par une fonction à deux variables : S=f(E1, E2). En petits signaux, on linéarise la 
fonction f en faisant un développement limité d’ordre 1 autour du point de fonctionnement : 















Caractéristique statique I-Vr 
Éléments extérieurs 
(E 13) 





En reprenant les notations de (E 8), on peut dissocier le point de polarisation du régime dynamique : 
S0 = f(E10, E20) 
s(t) = Geq1(E10, E20)*e1(t) + Geq2(E10, E20)*e2(t) 
(E 17) 
Il apparait à présent deux paramètres dans le schéma équivalent petits signaux : Geq1 et Geq2.Chacun 
de ces paramètres dépend de la polarisation, c'est-à-dire de E10 et E20. Geq1 (resp. Geq2) traduit 
l’influence de e1(t) (resp. e2(t)) sur la sortie. Il s’obtient expérimentalement en n’appliquant un signal 
alternatif que sur E1(t) (resp. E2(t)), E2(t) (resp. E1(t)) restant fixé à une valeur continue E20 (resp. E10).  
II.2. Passage du modèle incrémental petits signaux au modèle global 
grands signaux 
II.2.1 Position du problème  
Considérons un système à N entrées E1, …, EN et M sorties S1, …, SM. Connaître le modèle grands 
signaux de ce système consiste à connaître les M fonctions caractéristiques f1, …, fM du système 
reliant les entrées aux sorties S1, …, SM respectivement. Nous avons alors :  
-                          (E 18) 
Pour extraire de cette modélisation un modèle petits signaux, on effectue un développement en 
série de Taylor de (E 18) autour d’un point de fonctionnement (E10,…,EN0). Sous l’hypothèse de 
« petits signaux », le premier terme du développement en série de Taylor permet de décrire le 
comportement des composantes alternatives e1(t),…,eN(t) et s1(t),…,sM(t). On obtient des relations 
entrée/sorties linéaires dont les paramètres dépendent du point de fonctionnement : 
                               
 
   
       
Où                 
   
   
 
         
 
(E 19) 
Lorsque l’on caractérise un dispositif non linéaire en utilisant l’approche incrémentale petit signal, on 
obtient l’évolution des paramètres Gjk du modèle linéaire, avec le point de polarisation (E10,…,EN0). 
Nous souhaitons utiliser cette caractérisation pour étudier le comportement du dispositif lorsque 
l’on applique des signaux d’entrée d’amplitude importante ne satisfaisant plus la condition « petits 
signaux ». La relation (E 19) n’est plus suffisante pour décrire le comportement dynamique du 
dispositif. 
Dans l’hypothèse « petits signaux », la polarisation (E10,…,EN0) est fixée, les Gjk sont des constantes. La 
relation (E 19) est linéaire. Lorsque les signaux d’entrée ne satisfont plus cette hypothèse, les 
paramètres Gjk ne peuvent plus être considérés comme des constantes. Ils dépendent des grandeurs 
d’entrée. La relation (E 19) n’est plus linéaire. 
S0 
Geq1(E10, E20) Geq2(E10, E20) 
                                      
  
   
 
      
        
  
   
 
      




Pour déterminer comment passer du modèle incrémental petits signaux à un modèle grands signaux, 
nous devons déterminer comment faire varier les paramètres Gjk avec les entrées E1,…, EN pour que 
les relations issues de (E 19) et de (E 18) soient équivalentes. Une première idée, déjà présentée au 
paragraphe I.4, est de remplacer dans l’expression des Gjk les grandeurs continues E10, …, EN0 par les 
grandeurs instantanées E1(t), …, EN(t) [Jian00]. Nous allons voir que cette technique est loin d’être 
rigoureuse [Maas03].  
Pour cela nous développerons en série de Taylor les relations (E 19) et (E 18) lorsque les Gjk ne 
dépendent plus que des grandeurs continues. Par définition, les termes d’ordre 1 sont égaux. Pour 
vérifier l’équivalence de ces deux relations, nous vérifierons l’égalité des termes d’ordre supérieurs à 
1. Par commodité, nous ne nous intéresserons qu’à des systèmes électroniques et nous traiterons 
séparément les effets résistifs et capacitifs. 
II.2.2 Effets résistifs 
a) Développement en séries de Taylor 
Considérons un dispositif à une entrée et une sortie, siège d’effets résistifs. Son entrée est la tension 
V et sa sortie le courant I. Autour de son point de fonctionnement (V0, I0), on effectue le 
développement en série de Taylor de sa caractérisation grand signal (E 18) : 



















III  (E 20) 
On reconnait le premier terme du développement. Il correspond à la linéarisation (E 19) du dispositif. 
Par identification (E 19), nous avons l’expression de la conductance équivalente G(V0) : 
       




 (E 21) 
A présent, remplaçons V0 par V(t) dans l’expression de G. En effectuant un développement en série 
de Taylor, on obtient : 





























 (E 22) 
Il manque un facteur ½ au terme d’ordre 2 de l’expression (E 22) pour qu’il coïncide avec le terme 
d’ordre 2 de l’expression (E 20). Il en est de même pour tous les termes. Il manque un facteur 1/n au 
terme d’ordre n de (E 22) pour avoir une équivalence avec (E 20).  
b) Conclusion 
Deux solutions, résumées Figure 21, sont possibles pour tout de même utiliser les résultats de la 
caractérisation incrémentale petits signaux pour une étude grands signaux. La première solution est 
d’intégrer l’expression G(V0) obtenue lors de la caractérisation incrémentale. On obtient, à un 
constante près, la fonction caractéristique fI. Il reste à déterminer la constante d’intégration par une 
mesure en continue. Cette solution nécessite de pouvoir intégrer G(V0).  
La deuxième solution est utile lorsque l’amplitude des signaux appliqués n’est pas très élevée. C’est 
le cas par exemple lorsqu’on s’intéresse aux points d’interceptions (IP) [Jian00] [Draa08]. Dans ce cas, 
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un développement limité de (E 18) est suffisant pour décrire le système. On peut obtenir ce 
développement à partir de (E 22) en ajoutant un facteur 1/n au terme d’ordre n. 
II.2.3 Effets capacitifs 
a) Développements en série de Taylor 
Considérons à présent un dispositif à une entrée et une sortie, siège d’effets capacitifs. Son entrée 
est la tension V et sa sortie la quantité de charge Q. Autour de son point de fonctionnement (V0, Q0), 
on effectue le développement en série de Taylor de sa caractérisation grand signal (E 18) : 




















 (E 23) 
On reconnait à nouveau le premier terme du développement. Il correspond à la linéarisation (E 19) 
du dispositif. Par identification, nous avons l’expression de la capacité équivalente C(V0) : 
       




 (E 24) 
L’intérêt principal de l’étude des effets capacitifs, est de traduire le comportement dynamique du 
système. Plutôt que de nous intéresser à l’évolution de la charge Q, nous nous intéresserons au 























 (E 25) 
La caractérisation incrémentale petits signaux nous a fourni l’évolution C(V0) de la capacité 
équivalente C avec la polarisation V0. Remplaçons V0 par V(t) dans l’expression de C. En effectuant un 
développement en série de Taylor, on obtient : 







































Q  (E 26) 
Comme lors de l’étude des effets résistifs, les termes d’ordre supérieur à 1 des expression (E 25) issue 
de la modélisation grand signal et (E 26) issue de l’extrapolation du modèle petit signal ne coïncident 
pas. Il manque un facteur I/n au terme d’ordre n en v(n-1)(t).dv/dt. 
b) Conclusion 
A nouveau, deux solutions sont possibles pour déduire de l’évolution C(V0) une modélisation grands 
signaux du dispositif. Ces deux solutions sont résumées Figure 21. La première méthode consiste à 
intégrer C(V0) pour obtenir, à une constante près, la fonction fQ. Comme on s’intéresse généralement 
au courant iQ généré par la variation de la charge Q et non pas à la valeur absolue de la charge Q, il 
n’est souvent pas utile de déterminer la constante d’intégration. 
La deuxième solution consiste à remplacer V0 par V(t) dans l’expression de C mais sans dériver C(v(t)) 









































Q  (E 27) 
Les expressions (E 25) et (E 27) sont équivalentes. On a bien déduit de la connaissance de C(V0), une 
modélisation grands signaux du dispositif.  
 
 
III. Caractérisation incrémentale petits signaux de la photodiode, relevé des 
paramètres S 
Pour réaliser une caractérisation incrémentale de la photodiode, nous avons suivi les étapes de la 
Figure 17. Le point de fonctionnement de la photodiode est fixé par sa puissance optique moyenne 
incidente et la tension continue appliquée à ses bornes. Nous avons choisi d’utiliser les paramètres S 
pour obtenir une caractérisation linéaire de la photodiode autour de son point de fonctionnement. 
Nous déduisons de cette caractérisation, la valeur prise par les paramètres du schéma équivalent de 
la photodiode pour différents points de polarisation. 
 En comparant les résultats obtenus à l’expression théorique de la capacité de jonction Cj, nous 
obtenons une expression analytique d’évolution du paramètre Cj avec le point de fonctionnement de 
la photodiode. Cette expression analytique peut ensuite être utilisée pour étudier le comportement 
non linéaire de la photodiode, que ce soit à l’aide de simulations ou par une étude analytique. 
III.1. Caractérisation petits signaux, relevé du coefficient de réflexion S22 de 
la photodiode 
III.1.1 Paramètres S 
Nous nous intéressons à la conversion basse de fréquence. Les deux signaux à mélanger sont à des 
fréquences proches de la fréquence de coupure de la photodiode, autour de 60 GHz pour notre 
application. Le signal de mélange est basse fréquence, inférieur à 10 GHz dans notre application. 
Figure 21 : Utilisation d'une caractérisation incrémentale petits signaux pour une modélisation grands signaux 
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Nous avons donc besoin d’une caractérisation large bande de la photodiode. Pour cela, nous avons 
utilisé [Paré11] une modélisation classique de l’étude des systèmes microondes : la modélisation en 
paramètres S [Comb03]. 
Pour cette modélisation, le système est défini par N ports entrée/sortie. Les paramètres S sont 
définis à une fréquence donnée et traduisent le couplage entre les différents ports du dispositif. Leur 
définition pour le cas d’un dispositif à deux ports est donnée Figure 22. 
En régime sinusoïdal forcé, sur chacun des ports du dispositif se propage une onde 
électromagnétique qui peut être décomposée en une onde incidente, entrant dans le dispositif, et 
une onde réfléchie, sortant du dispositif. Pour caractériser l’onde, on peut regarder sa puissance ou 
la valeur prise par la tension ou l’intensité. Nous nous intéresserons à la tension. 
 
Le paramètre Sij est le rapport entre la tension sortant du port j par la tension incidente du port i, 
lorsque l’on excite uniquement le port i. En notant, pour tout port k, ak l’amplitude de l’onde 
incidente au port k et bk l’amplitude de l’onde sortante du port k, on obtient : 
    
  
  
  et, lorsque l’on travaille en dB,    
          
  
  
  (E 28) 
Lorsque i=j, on reste sur le même port, on parle de coefficient de réflexion. Lorsque i≠j, on parle de 
coefficient de transmission. Les paramètres S sont liés aux caractéristiques intrinsèques du dispositif, 
aux conditions d’excitation et à la charge vue par les différents ports. 
III.1.2 Relevés expérimentaux 
Dans le cas de la photodiode, l’entrée optique correspond à son port 1 et son port RF à son port 2. 
Nous avons relevé le coefficient de réflexion de la photodiode à l’aide d’un analyseur de réseau 
vectoriel (VNA) et du montage de la Figure 23. Pour la photodiode, le point de polarisation est fixé 
par le couple (VPD0, P0). 
VPD0 est la valeur de la tension de polarisation inverse appliquée sur la photodiode. Avec cette 
convention, lorsque la photodiode est polarisée en inverse, VPD0 est positive, alors que lorsque la 
photodiode est polarisée en directe, VPD0 est négative. La tension VPD0 est contrôlée à l’aide d’une 
alimentation stabilisée de tension variable. P0 est la valeur de la puissance optique incidente. Nous la 
contrôlons à l’aide d’une diode laser de type DFB utilisée en continue, dont nous régulons le courant 
IDL. 
Figure 22 : Définition des paramètres S d'un dispositif à deux ports 











Figure 23 : Montage expérimental utilisé pour le relevé du paramètre S22 de la photodiode 
Le VNA injecte sur le port RF de la photodiode un signal sinusoïdal et mesure l’amplitude et la phase 
des ondes incidente et réfléchie. La fréquence du signal injecté varie entre 40 MHz et 65 GHz. Après 
l’étape de calibrage du VNA, nous obtenons au final, l’évolution du coefficient de réflexion de la 
photodiode pour des fréquences allant de 40 MHz à 65 GHz et pour différents points de polarisation. 
Sur la Figure 24 sont représentés les résultats obtenus pour une puissance optique de 10 mW et des 
tensions VPD0 de 2,8 V, tension de polarisation nominale de la photodiode (cf. Annexe 1), et 0V. Les 
résultats sont représentés (à gauche) par l’évolution de l’amplitude, en dB, et de la phase, en degrés, 
du paramètre S22 en fonction de la fréquence, ainsi qu’à l’aide (à droite) d’un abaque de Smith. 
L’abaque de Smith est une représentation polaire du coefficient de réflexion. Le contour extérieur de 
l’abaque correspond à une amplitude de 1.  
 
Figure 24 : Relevés expérimentaux du S22 de la photodiode pour P0 = 10 mW, VPD0 = 2,8 V et VPD0 = 0 V 
III.1.3 Premières conclusions sur les relevés effectués 
a) Dépendance du coefficient de réflexion avec la polarisation de la photodiode 
Les paramètres S décrivent le comportement d’un dispositif linéaire. Pour une polarisation donnée, 
l’amplitude du signal injecté sur la photodiode est assez faible pour que l’on considère qu’elle a un 
comportement linéaire. Nous souhaitons caractériser le comportement non linéaire de la 
photodiode. C’est pourquoi nous relevons le paramètre S22 de la photodiode pour différentes 
Abaque de Smith 
—  VPD0 = 2,8V 
—  VPD0 = 0V 
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polarisation. Son comportement non linéaire doit se traduire par une variation du paramètre S22 avec 
la polarisation. 
Nous le vérifions sur la Figure 24. Le paramètre S22 dépend de la tension VPD0. Si l’on fixe VPD0 et que 
l’on regarde deux valeurs de la puissance optique P0, on remarque aussi une variation du paramètre 
S22. Son amplitude croît lorsque P0 augmente. 
b) Résistance d’adaptation 
Le coefficient de réflexion d’un dispositif est fonction de l’impédance équivalente du dispositif 
[Comb06]. Le centre de l’abaque de Smith correspond à un coefficient de réflexion nul. Il est atteint 
lorsque l’impédance équivalente sur le port est égale à l’impédance caractéristique de la ligne 
d’accès. Les mesures ont été faites avec des câbles adaptés à 50 Ω. Le centre de l’abaque correspond 
à une impédance de 50 Ω.  
Sur les relevés de la Figure 24, le coefficient de réflexion n’est pas nul mais est centré sur le centre de 
l’abaque de Smith. En moyenne, la photodiode est adaptée à 50 Ω, ce qui est accord avec la 
documentation constructeur. Un circuit résonnant vient la désadapter. Lors de la modélisation de la 
photodiode, il faudra placer une impédance de 50 Ω en parallèle au schéma équivalent de la 
photodiode. 
c) Ligne d’accès 
La phase du paramètre S22 varie linéairement. Cela traduit un retard pur. Ce type de déphasage est 
typiquement induit par la présence d’une ligne de transmission. Nous travaillons avec une 
photodiode sous boitier et n’avons pas accès directement à la puce. Le retard mesuré provient de la 
ligne d’accès à la photodiode. Il faudra en tenir compte lors de la modélisation de la photodiode.  
III.2. Modélisation petits signaux de la photodiode : détermination du 
schéma équivalent 
Pour modéliser la photodiode, nous nous basons sur le schéma équivalent de la Figure 13. Lors de la 
mesure du paramètre S22 de la photodiode, la puissance optique reste continue. Nous supprimons 
alors la source de courant modélisant le processus de photodétection du schéma équivalent. D’autre 
part, nous avons relevé le paramètre S22 de la photodiode sous boitier. Ces relevés reflètent le 
comportement de la photodiode mais également celui du boitier. Pour extraire de ces relevés une 
caractérisation de la photodiode, c'est-à-dire les valeurs de Rj et Cj, le boitier doit être modélisé. 
Compte tenu des premières conclusions faites à partir de la Figure 24, nous avons modélisé le boitier 
par une ligne d’accès de type micro-ruban et une résistance R0 assurant l’adaptation de la 
photodiode. Le schéma global de la photodiode utilisé pour modéliser son comportement en 
réflexion est donné sur la Figure 25. La valeur précise de la résistance d’adaptation a été mesurée en 




Figure 25 : Schéma équivalent petits signaux modélisant le comportement en réflexion de la photodiode 
III.3. Extraction des paramètres du schéma équivalent 
La modélisation de la photodiode fait apparaitre deux paramètres variables : la résistance Rj et la 
capacité de jonction Cj. Obtenir une caractérisation non linéaire de la photodiode revient à 
déterminer l’évolution de Rj et Cj avec la polarisation de la photodiode.  
III.3.1 Méthode d’extraction des paramètres 
La présence de la ligne d’accès complique la relation entre le paramètre S22 relevé et les valeurs 
prises par Cj et Rj. Pour extraire Cj et Rj, nous avons utilisé la méthode synthétisée Figure 26. Nous 
avons comparé les relevés expérimentaux à des simulations du S22 généré par le circuit de la Figure 
25. Les simulations ont été faites avec le logiciel Advanced Design System (ADS) d’Agilent. Nous 
avons ensuite fait varier les paramètres du schéma équivalent pour minimiser l’écart entre le S22 
mesuré et simulé, dans toute la bande considérée, soit de 40 MHz à 65 GHz.  
La minimisation de l’écart est faite de manière automatique sous ADS en effectuant une 
optimisation. Le but de l’optimisation est d’annuler une fonction coût traduisant l’écart entre le S22 
mesuré et simulé. Les grandeurs de contrôle utilisées pour l’optimisation sont les paramètres à 
déterminer soit, la longueur L et la largeur W de la ligne de transmission et les valeurs de Rj et Cj. Le 
point de départ est déterminé grossièrement en utilisant le mode Tuning d’ADS qui permet de faire 






L’optimisation fait intervenir quatre paramètres. Chacun des relevés de S22 est fait entre 40 MHz et 
65 GHz, sur 1600 points. Même en prenant un point de départ qui semble proche du but à atteindre, 
les optimisations sont assez longues (de l’ordre de la journée). Nous les avons simplifiées en 
procédant en deux étapes. Nous déterminons tout d’abord les paramètres de la ligne d’accès, qui ne 
dépendent pas de la polarisation. Nous fixons ensuite ces paramètres pour déterminer les valeurs de 
Rj et Cj correspondant à chaque polarisation considérée. 
III.3.2 Caractérisation de la ligne d’accès 
Pour déterminer les caractéristiques de la ligne d’accès, nous devons au préalable définir les 
paramètres du substrat utilisé pour réaliser cette ligne. Nous avons utilisé les paramètres donnés par 
[Hell01] pour l’arséniure de gallium (AsGa) : 
- perméabilité relative εr = 12,9 
- pertes diélectriques tanδ = 0,0016 
- hauteur du substrat H = 200 µm 
- largeur de la ligne 70 µm < W < 200 µm. 
Pour P0 = 10 mW et VPD0 = 2,8 V, nous avons fait une optimisation sur les quatre paramètres L, W, Rj 
et Cj. L’effet de la ligne micro-ruban se fait surtout ressentir sur la phase du S22. Nous avons choisi 
d’annuler une fonction coût faisant intervenir à la fois l’amplitude et la phase de S22. Il s’agit de : 
      
       
         
       
     (E 29) 
Nous obtenons finalement : 
- L = 5255 µm 
- W = 146 µm. 
La largeur de la ligne obtenue est bien dans les limites indiquées par [Hell01]. La longueur de la ligne 
est de l’ordre de 5 cm, qui est l’ordre de grandeur de la taille du boitier. Les valeurs obtenues sont 
cohérentes. Pour toutes les simulations suivantes, L et W seront fixées aux valeurs déterminées ici. 
Figure 26: Extraction des paramètres du schéma équivalent 
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III.3.3 Caractérisation de la photodiode 
L’influence de Rj et Cj sur la phase du S22 de la photodiode est masqué par l’effet de la ligne d’accès. 
Puisque nous avons fixé les paramètres de la ligne micro-ruban, nous avons choisi une nouvelle 
fonction coût ne faisant pas intervenir la phase. Il s’agit de : 
      
       
      
   
   
   
   
    (E 30) 
Figure 27 sont représentés les S22 mesurés (en trait plein sur la Figure 27) et issus de l’optimisation 
(en pointillé sur la Figure 27) pour une puissance optique incidente de P0 = 10 mW et des tensions de 
polarisation de VPD0 = 2,8 V (en bleu sur la Figure 27) et 0 V (en rouge sur la Figure 27). Le modèle de 
photodiode utilisé est trop grossier pour que les courbes issues des mesures et des simulations 
coïncident.  
On observe tout de même que la variation de phase reste linéaire avec la fréquence pour les 
simulations. Sa pente est similaire à celle des relevés expérimentaux. Pour ce qui concerne 
l’amplitude du S22, l’erreur entre simulations et mesures reste cependant assez faible comparé à 
l’écart entre deux polarisations différentes de la photodiode. On peut donc espérer que les 
simulations fournissent une approximation des mesures suffisantes pour modéliser l’influence de la 
polarisation sur la réponse de la photodiode.  
 
III.4. Loi d’évolution des paramètres du schéma équivalent 
A l’aide de l’algorithme de la Figure 26, nous extrayons des valeurs des Rj et Cj pour toutes les 
polarisations considérées lors du relevé du coefficient de réflexion S22 de la photodiode. Pour réaliser 
une étude théorique ou effectuer des simulations, nous avons besoin d’une expression analytique 
pour Cj(VPD0, P0) et Rj(VPD0, P0).  
Figure 27 : S22 mesurés et simulés pour P0 = 10 mW, VPD0 = 2,8 V et VPD0 = 0 V 
—  VPD0 = 2,8V 
—  VPD0 = 0V 
—  mesures 













P0 = 10 mW 
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Pour une diode à jonction PN, la résistance de jonction Rj et la capacité de jonction Cj peuvent être 
exprimées en fonction de la tension inverse de polarisation Vr de la jonction. L’expression de Rj a déjà 
été déterminée en (E 14). Pour Cj, on connait une expression valable uniquement lorsque la diode est 
polarisée en inverse [VanH93] : 
      
 
     
 
 
 (E 31) 
où C0, V0 et n sont des constantes caractéristiques de la jonction.  
Nous nous basons sur ces expressions théoriques de Rj et de Cj pour déterminer une expression 
analytique permettant de décrire l’évolution des Cj et Rj obtenus en fonction de la polarisation de la 
photodiode. 
III.4.1 Étude des résultats obtenus pour Rj 
Les résultats obtenus pour la résistance Rj sont donnés (en kΩ) dans le Tableau 3. Il apparait 
clairement deux zones de fonctionnement de la photodiode. Dans la première zone (en vert dans le 
Tableau 3), Rj reste constante égale à 1 MΩ, la valeur maximale de Rj autorisée lors de l’optimisation. 
On peut considérer cette résistance infinie, la photodiode est polarisée en inverse. Il s’agit de sa zone 
de fonctionnement linéaire. 
La seconde zone (en noir dans le Tableau 3), correspond à la zone de fonctionnement non linéaire de 
la photodiode. On s’éloigne d’une polarisation inverse, la résistance décroit rapidement avec VPD0. La 
décroissance rapide de Rj est en accord avec l’expression (E 14) en exponentielle de Rj. Cependant, Rj 
ne tend pas vers 0 mais plutôt vers une résistance Rim de l’ordre de 30 Ω. Ceci n’a rien d’anormal. 
Comme toute diode PIN, la photodiode conserve une résistance lorsqu’elle est polarisée en directe. 
De plus, la photodiode est optimisée pour travailler en polarisation inverse. Aucun effort n’a été fait 
pour minimiser cette résistance Rlim apparaissant en polarisation directe. 
VPD0 (V) 
  IDL (mA)      P0 (mW) 
2.8 2.0 1.5 1.0 0.7 0.4 0.2 0.0 
100 10 945 1000 1000 555 0.06 0.03 0.03 0.03 
90 9.4 1000 1000 1000 4.60 0.12 0.04 0.03 0.03 
80 8.2 1000 1000 1000 1000 0.42 0.05 0.03 0.03 
60 5.8 1000 1000 1000 1000 1000 0.33 0.05 0.03 
40 3.4 1000 1000 1000 1000 1000 1000 12.9 0.07 
20 1.0 1000 1000 1000 1000 1000 1000 1000  
0 0.0 1000 1000 1000 1000 1000 1000 1000 1000 
Tableau 3 : Valeurs de Rj (en kΩ) extraites des relevés expérimentaux du S22 de la photodiode 
La photodiode est modélisée par le couple (Rj, Cj) en parallèle. L’effet de la capacité Cj ne se fait sentir 
que pour des fréquences proches ou supérieures à la fréquence de coupure de la photodiode. La 
résistance Rj est donc directement liée à la réponse basse fréquence de la photodiode. Nous allons 
maintenant nous intéresser à cette réponse basse fréquence. Pour la déterminer, nous utilisons le 
schéma équivalent de la Figure 28. Il s’agit du schéma équivalent de la photodiode déjà représenté 





Ce schéma est un modèle petits signaux. Il ne concerne que les grandeurs alternatives. Le 
comportement non linéaire de la photodiode est décrit par la résistance Rj qui dépend de la 
polarisation. La réponse RBF de la photodiode est le rapport entre son courant de sortie iBF et la 
puissance optique incidente p. Elle s’exprime directement en fonction de la résistance Rj : 
         
   
   
   
      
         
   
     
               
 (E 32) 
A partir des valeurs de Rj extraites des relevés de S22, on déduit l’évolution de la réponse basse 
fréquence de la photodiode en fonction de la polarisation. Les résultats pour R0 = 47 Ω et Rc = 50 Ω 
sont représentés sur la Figure 29. L’allure est similaire à celle que l’on obtient expérimentalement en 
travaillant à basse fréquence. Lorsque l’on diminue la tension de polarisation de la photodiode, la 
réponse chute et ce, d’autant plus tôt que la puissance optique moyenne incidente est importante. 
 
Figure 29 : Réponse basse fréquence de la photodiode déduite des relevés de S22, pour R0 = 47 Ω et Rc = 50 Ω 
III.4.2 Étude des résultats obtenus pour Cj 
Les résultats obtenus pour la capacité Cj sont représentés sur la Figure 30. À P0 fixé, nous obtenons 
des courbes en cloche pour décrire l’évolution de Cj avec VPD0. Cette allure ne peut être décrite par 
l’équation (E 31), qui prédit une évolution hyperbolique de Cj avec VPD0. Cela s’explique par les 
conclusions précédentes sur les valeurs de Rj obtenues. Pour des valeurs assez faibles de VPD0, la 
photodiode n’est plus polarisée en inverse. Des porteurs libres sont présents dans la zone de charge 








Figure 28 : Schéma petits signaux utilisé pour déterminer la réponse basse fréquence de la photodiode 
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Si l’on considère que VPD0 est la tension appliquée aux bornes de Cj, (E 31) nous donne la relation 
entre Cj et VPD0 lorsque la photodiode est polarisée en inverse. Nous ne considérons tout d’abord que 
les points correspondant à une polarisation inverse de la photodiode. Ce sont ceux pour lesquels 
nous avons déterminé une résistance de 1 MΩ (en vert dans le Tableau 3). Pour ces points et pour 
chaque P0 considéré, nous effectuons une régression entre les courbes Cj(VPD0) et (E 31). Nous 
déterminons les valeurs de C0, V0 et n correspondant à chaque P0. 
Figure 31 sont représentées, pour P0 = 0 mW, les valeurs de Cj extraites du S22 (points) ainsi que la 
régression (trait plein) avec l’expression (E 31). La régression suit les points. L’expression (E 31) 
permet bien de décrire l’évolution des valeurs de Cj extraites des S22 avec la tension VPD0 de 
polarisation de la photodiode, lorsqu’elle reste polarisée en inverse.  
Pour les différentes valeurs de P0 considérées, nous obtenons des valeurs de C0 et n similaires. L’écart 
relatif entre deux valeurs obtenues pour différents P0 est inférieur à 2 %. Nous obtenons : 
- C0 = 5,1.10-14 F 
- n = 0,07 
Ce n’est pas le cas pour V0. L’évolution de V0 avec P0 est donnée sur la Figure 32. Elle est linéaire. 
Nous obtenons, par régression linéaire : 
     
    
        où   V0’ = 0,25V 
V0’’ = 0,15 V/mW  
(E 33) 
Nous pouvons réécrire le dénominateur intervenant dans (E 31) : 
          
    
             
         
où             




P0 = 10.0 mW 
P0 = 9.4 mW 
P0 = 8.2 mW 
P0 = 5.8 mW 
P0 = 3.4 mW 
P0 = 1.0 mW 
P0 = 0.0 mW 







Il apparait une nouvelle variable Veq, dépendant de la tension VPD0 et de la puissance optique P0. En 
utilisant Veq, les paramètres de la relation (E 31) restent indépendants de P0. On obtient finalement, 
lorsque la photodiode est polarisée en inverse : 
      
 
  
         
     
 
 
 où C0 = 5,1.10
-14 F 
V0’ = 0,25 V 
n = 0,07 
V0’’ = 0,15 V/mW 
(E 36) 
Figure 33 est représentée, pour toutes les polarisations considérées, l’évolution de Cj avec la nouvelle 
variable Veq. Les courbes obtenues pour chaque puissance optique coïncident non seulement pour les 
valeurs élevées de Veq où la photodiode est polarisée en inverse, mais aussi pour celles, plus faibles, 
où la polarisation de la photodiode s’éloigne d’une polarisation inverse. Quelque soit sont régime de 
fonctionnement, la valeur de la capacité de jonction Cj ne dépend plus que de la variable Veq.  
 
Figure 33 : Nouveau tracé de Cj, en fonction de Veq 
P0 = 10.0 mW 
P0 = 9.4 mW 
P0 = 8.2 mW 
P0 = 5.8 mW 
P0 = 3.4 mW 
P0 = 1.0 mW 
P0 = 0.0 mW 






V0 = -0,15.P0 + 0,25 
Figure 31: Évolution de Cj en inverse, pour P0 = 0 mW 
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III.4.3 Loi d’évolution de Cj 
Nous souhaitons obtenir une expression analytique de Cj, valable quelque soit le régime de 
fonctionnement et plus seulement en polarisation inverse comme pour l’équation (E 36). Nous 
savons que Cj ne dépend en fait pas de deux variables VPD0 et P0 mais de la seule variable Veq. Nous 
regroupons alors toutes les courbes précédentes des Figure 30 et Figure 33 associées à chaque P0, 
pour obtenir une unique courbe Cj(Veq), représentée par les points bleus sur la Figure 34. 
L’évolution de Cj avec Veq, est une courbe en cloche. Nous avons fait passer par les points 
expérimentaux obtenus à partir du S22, différentes courbes en cloches (gaussiennes, lorentzienne et 
fonctions de Pearson). La mieux adaptée pour décrire le comportement de Cj avec Veq semble être la 
lorentzienne. Nous obtenons les paramètres de la lorentzienne en minimisant l’écart entre les 
mesures et la lorentzienne. La courbe obtenue est représentée en rouge sur la Figure 34. Finalement, 
Cj s’exprime en fonction de Veq par la relation :  
             
  
   
     
   
 
     où : 
Clim = 4,8.10
-14 F 
ΔC = 3,3.10-14 F 
µ = -0,56 V 




III.4.4  Limite de la caractérisation petits signaux 
D’après le Tableau 3 et la Figure 29, Rj dépend de VPD0 mais aussi de P0. A puissance optique moyenne 
P0 fixée, l’évolution de Rj avec VPD0 peut se décomposer en trois zones de polarisation. Ces trois zones 
sont représentées sur la Figure 35 pour P0 = 8.2 mW. En polarisation inverse, Rj tend vers l’infini. En 
pratique, compte tenu de la méthode d’extraction utilisée, Rj est limitée à une valeur maximale de 
1 MΩ. En polarisation directe, Rj tend vers une valeur limite Rlim de 30 Ω. 




Figure 35 : Évolution de Rj avec VPD0 pour P0 = 8.2 mW, définition de 3 zones de polarisation 
Pour modéliser le comportement non-linéaire de la photodiode, nous nous intéressons 
principalement aux variations de Rj avec la polarisation qui ont lieu dans la zone de polarisation 
intermédiaire définie graphiquement sur la Figure 35. Or, pour toutes les valeurs de P0 considérées, 
nous n’avons au maximum que trois points dans cette zone. Ce n’est pas suffisant pour déterminer 
une expression analytique de l’évolution de Rj avec VPD0 et P0. Des mesures supplémentaires doivent 
être réalisées. 
IV. Produits d’intermodulation d’ordre 3, analyse des effets résistifs 
Rj varie trop brusquement avec VPD0 pour que la zone intermédiaire entre une polarisation directe et 
inverse soit très étendue. De ce fait, le nombre de points de mesure dans cette zone est trop faible 
pour déterminer une expression analytique de Rj(VPD0, P0). Pour caractériser les non linéarités dues 
aux effets résistifs, il faut utiliser une grandeur dont les variations avec la polarisation sont moins 
brutales.  
Nous avons choisi de regarder les produits d’intermodulation d’ordre 3 (IMD3) générés par la 
photodiode [Poul09]. L’IMD3 permet de caractériser un comportement non linéaire et sa valeur varie 
avec le point de polarisation de la photodiode et avec la fréquence considérée [Jian00] [Draa08]. Si 
de plus, on reste à des fréquences assez faibles devant la fréquence de coupure de la photodiode, les 
effets capacitifs peuvent être négligés. L’IMD3 ne traduit alors que les non-linéarités dues aux effets 
résistifs.  
Les produits d’intermodulation caractérisent déjà des non-linéarités. Nous ne sommes plus dans une 
approche incrémentale petits signaux comme c’était le cas lors de la mesure et lors de l’étude du 
coefficient de réflexion de la photodiode. Les mesures d’IMD3 et leur exploitation nous permettent 
d’affiner le modèle non-linéaire de la photodiode développé précédemment. 
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Pour déterminer une expression analytique de Rj(VPD0, P0) à partir des relevés d’IMD3, la procédure 
est similaire à celle utilisée pour l’extraction de Rj(VPD0, P0) et Cj(VPD0, P0) à partir des relevés du 
paramètre S22. Les mesures sont comparées à des simulations du comportement de la photodiode. 
Le modèle utilisé pour les simulations n’est par contre plus linéaire. Il est basé sur les résultats 
précédents. En ajustant les paramètres du modèle pour que les résultats de simulation se 
rapprochent des mesures, on obtient une expression analytique de Rj(VPD0, P0) plus précise. 
IV.1. Mesures 
IV.1.1 Dispositif expérimental 
La mesure des produits d’intermodulation d’ordre 3 d’une photodiode nécessite d’appliquer deux 
signaux sinusoïdaux de fréquence proche sur son entrée optique. Ces signaux sont appelés des tons. 
Un ton correspond à un signal optique modulé en amplitude par un signal sinusoïdal. La fréquence du 
ton correspond à la fréquence du signal sinusoïdal modulant.  
a) Contraintes expérimentales sur la génération des tons 
Les méthodes classiquement utilisées pour générer un ton optique ont déjà été détaillées au 
paragraphe II.2.3 du chapitre 1. Le choix de la méthode doit principalement satisfaire deux 
contraintes majeures. Ces contraintes permettent de s’assurer que le signal mesuré à la fréquence de 
l’IMD3 est bien généré uniquement par l’IMD3 de la photodiode ou qu’au moins les autres 
contributions peuvent être négligées devant celle de l’IMD3 de la photodiode. 
Tout d’abord, chaque ton généré doit être le plus pur possible, c'est-à-dire doit contenir le moins 
d’harmoniques possible. En effet, si ce n’est pas le cas, un produit d’intermodulation d’ordre 2 de la 
photodiode entre le fondamental du premier ton et l’harmonique de rang 2 du second peut par 
exemple générer un signal à la même fréquence que le produit d’intermodulation d’ordre 3 généré à 
partir des deux fondamentaux. On ne caractérise alors plus l’IMD3 mais l’IMD2 de la photodiode. 
 Ensuite, il faut s’assurer que les deux tons se mélangent bien au niveau de la photodiode et non 
avant. Pour des mesures avec des tons optiques, il suffit de générer séparément les deux signaux 
optiques portant les tons et de les recombiner optiquement en s’assurant que les fréquences des 
deux porteuses optiques soient assez éloignées de manière à ne pas détecter de battements 
parasites. 
b) Montage utilisé 
Le montage utilisé pour les mesures des produits d’intermodulation d’ordre 3 est présenté sur la 
Figure 36. Il est basé sur celui proposé dans [Draa08]. Deux diodes laser DL1 et DL2 de type DFB 
émettent des signaux optiques continus aux longueurs d’onde λ1 et λ2. Les modulateurs de Mach 
Zehnder MZM1 et MZM2, utilisés en régime de fonctionnement linéaire, permettent de moduler ces 
signaux par un signal sinusoïdal de fréquences f1 et f2 respectivement. Les signaux ainsi générés sont 




Figure 36 : Montage expérimental utilisé pour la mesure du produit d'intermodulation d'ordre 3 de la photodiode 
L’amplitude du signal émis en sortie des modulateurs est fixée en début d’expérience par les 
puissances P1 et P2 en sortie des générateurs RF. L’amplitude des tons appliqués sur la photodiode 
est réglée en changeant la valeur de l’atténuateur variable. Une troisième diode laser DL3 permet de 
compenser les pertes de l’atténuateur sur la puissance optique moyenne P0 afin d’obtenir une valeur 
de P0 constante sur la photodiode alors que l’amplitude des composantes à f1 et f2 du signal optique 
varie.  
L’écart entre les longueurs d’onde λ1, λ2 et λ3 des trois diodes laser est assez élevé pour que l’on n’ait 
pas à tenir compte des battements entre les signaux émis par les différents lasers. Un analyseur de 
spectre permet de mesurer l’amplitude des fondamentaux à f1 et f2 et celle du signal à fIMD3 = 2f2 - f1 
c) Intérêt et pertinence du montage utilisé 
Les mesures d’IMD3 ont ici pour objectif d’étudier les non-linéarités dues à des effets résistifs au sein 
de la photodiode. Il n’est donc pas nécessaire de monter très haut en fréquence et la bande passante 
des modulateurs n’est pas un facteur limitant. Pour les modulateurs utilisés, cette bande passante 
est de l’ordre de 30 GHz. 
L’intérêt principal de ce montage est que toute la configuration permettant la génération des tons 
optiques à f1 et f2 placée avant l’atténuateur reste invariante lors des mesures. Cela permet, lors de 
l’exploitation des résultats, de déterminer si le signal mesuré à fIMD3 est principalement généré par un 
ordre 3 ou un ordre 2 sur la photodiode [Draa08]. Ce qui n’est pas le cas du montage proposé dans 
[Jian00] et représenté sur la Figure 37 où l’amplitude des tons est contrôlée par l’amplitude des 
signaux RF appliqués sur les modulateurs de Mach-Zehnder. 
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Figure 37 : Montage utilisé pour les mesures d'IMD3 dans [Jian00] 
Soient P11[n], P21[n] et P22[n] les puissance respectives des fondamentaux des tons 1 et 2 et de 
l’harmonique de rang 2 du ton 2 présent à l’entrée de la photodiode au n-ième point de mesure. A 
partir de ces trois puissances, on peut déterminer la puissance PIMD3[n] (resp. PIMD2[n]) du signal 
généré à fIMD3, au n-ième point de mesure, par un produit d’intermodulation d’ordre 3 (resp. 2) au 
sein de la photodiode :  
                     
        
                          
 
 
où α et β sont des constantes 
(E 38) 
(E 39) 
La puissance du fondamental Pfond générée en sortie de la photodiode au nième point de mesure vaut 
quant à elle :  
-                    
  
où γ est une constante 
(E 40) 
Cas du montage de la Figure 36 
Dans le cas du montage de la Figure 36, les puissances des différents tons présents à l’entrée de la 
photodiode s’expriment en fonction de la valeur Att[n] prise par l’atténuateur variable au n-ième 
point de mesure : 
                                 (E 41) 
où Pij0 est la puissance de l’harmonique de rang j du ton i avant l’atténuateur 
D’où, en remplaçant dans (E 38), (E 39) et (E 40) : 
                    
           
                       
      
 
 





Ainsi, lorsque la puissance du fondamental généré en sortie augmente de 1 dB, la puissance Pmes du 
signal généré à fIMD3 augmente de 3 dB s’il est généré par un IMD3 au sein de la photodiode ou de 
2 dB s’il est généré par un IMD2 au sein de la photodiode. On peut déduire de la pente de Pmes en 
fonction de Pfond, l’origine du signal mesuré à fIMD3. 
La Figure 38 représente la puissance Pmes du signal généré par la photodiode à fIMD3 en fonction de 
celle Pfond générée aux fondamentaux des deux tons pour le montage expérimental proposé sur la 
Figure 36. La courbe obtenue peut être approximée localement par des droites. Pour des valeurs de 
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Pfond trop faibles, l’IMD2 est dominant : la pente de la droite est de 2 dB/dBm comme prévu par les 
équations (E 43) et (E 44). Pmes surestime la valeur de PIMD3. Lorsqu’on augmente les valeurs de Pfond, 
on atteint une zone où l’IMD3 est dominant. La pente est alors de 3 dB/dBm comme prévu par les 
équations (E 42) et (E 44). La mesure est alors fiable. 
 
Figure 38 : Détermination de la non linéarité à l'origine du signal mesuré à fIMD3 [Draa08] 
Cas du montage de la Figure 37 
Dans le cas du montage de la Figure 37 les puissances des différents tons présents à l’entrée de la 
photodiode s’expriment en fonction des puissances RF appliquées sur les deux modulateurs au 
n-ième point de mesure. Ces puissances étant proportionnelles aux puissances des fondamentaux 
des tons 1 et 2 (respectivement P11 et P21) du signal optique, on obtient : 
              
                   (E 45) 
où Cij sont des constantes  
D’où, en remplaçant dans (E 38), (E 39) et (E 40) et puisque pour tout n, P11[n] = P22[n] : 
                  
     
        
                      
      
 
 





Ainsi, lorsque la puissance Pfond du fondamental généré en sortie augmente de 1 dB, la puissance Pmes 
du signal généré à fIMD3 augmente de 3 dB qu’il soit généré au sein de la photodiode par un IMD3 ou 
un IMD2. Il n’est pas possible de différencier les deux cas. 
IV.1.2 Protocole expérimental 
a) Choix des fréquences 
Les mesures ont été réalisées pour des tons de fréquences :  
- f1 = 10 GHz 
- f2 = 11 GHz 
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La photodiode que nous utilisons a un comportement passe-bas avec une fréquence de coupure à 
-3dB supérieure à 75 GHz (cf. Annexe 1). Nous sommes loin de la fréquence de coupure les effets 
capacitifs peuvent être négligés. Nous caractérisons bien les non linéarités induites par des effets 
résistifs. De plus, l’écart entre les deux tons est de 1 GHz, soit d’environ 10 % de la fréquence des 
deux tons. La réponse de la photodiode peut être considérée la même pour les deux tons.  
Les relevés du coefficient de réflexion de la photodiode ont montré que Rj dépendait à la fois de la 
puissance optique moyenne P0 et de la tension de polarisation VPD0. Après le réglage préliminaire des 
diodes laser et des modulateurs, nous avons donc fait varier P0 et VPD0 lors des relevés des IMD3 
générés par la photodiode. 
b) Réglage des diodes laser 
Les diodes laser utilisées sont équipées d’un régulateur de température et peuvent être contrôlées 
en courant. En contrôlant ces deux grandeurs, on peut régler la puissance et la longueur d’onde 
d’émission de chaque diode [Agra95]. La puissance d’émission dépend essentiellement du courant 
tandis que la longueur d’onde varie à la fois avec le courant et la température. 
Tout d’abord, les deux tons appliqués sur la photodiode doivent avoir les mêmes caractéristiques : la 
même puissance optique moyenne et le même indice de modulation. Le dispositif de la Figure 36 est 
symétrique pour les signaux générés par les diodes laser 1 et 2 : l’efficacité de modulation et les 
pertes d’insertions des deux modulateurs sont similaires, les pertes d’insertion des deux bras du 
premier coupleur aussi et l’amplificateur comme l’atténuateur ont une réponse plate dans la gamme 
de longueurs d’onde considérée. 
En mesurant la puissance émise par chacune des diodes laser 1 et 2, on ajuste alors leur courant de 
façon à ce qu’elles émettent la même puissance optique. Pour améliorer la sensibilité des mesures, 
on choisit la puissance maximale pouvant être émise par les deux diodes, dans notre cas : 3,5 dBm. 
En visualisant le spectre optique d’émission des deux diodes laser, on ajuste ensuite les températures 
des deux diodes pour que leurs longueurs d’onde d’émission soient espacées d’environ 2 nm. La 
fréquence du battement entre les deux raies émises est alors de l’ordre de 200 GHz, ce qui est loin de 
l’ordre de grandeur de la bande passante de la photodiode. 
La troisième diode laser sert à compenser les pertes induites par l’atténuateur variable pour que la 
puissance optique moyenne frappant la photodiode reste constante. Le courant IDL3 la traversant 
n’est pas fixé au cours de la manipulation. Fixer sa température ne permet alors pas de fixer sa 
longueur d’onde d’émission λ3. Cependant, la variation de λ3 avec IDL3 est monotone. En se plaçant 
dans le cas le plus défavorable pour IDL3, celui où λ3 est le plus proche de λ2, on ajuste la température 
de DL3 pour que l’écart entre λ3 et λ2 soit de l’ordre de 2 nm.  
c) Réglage des modulateurs 
Pour déterminer la tension de polarisation VMZM à appliquer sur chaque modulateur, on applique un 
signal RF de fréquence f1 ou f2 sur chaque modulateur. En connectant la photodiode en sortie du 
modulateur, on visualise à l’aide d’un analyseur de spectre électrique, la fréquence double de celle 
appliquée sur le modulateur. On ajuste alors VMZM pour minimiser cette raie. 
On règle ensuite les puissances P1 et P2 appliquées sur les ports RF des modulateurs pour que les 
puissances détectées en sortie de la photodiode à f1 et f2 soient égales. Cependant, l’application 
d’une puissance RF sur les modulateurs de Mach-Zehnder induit une dérive de leur caractéristique 
statique. Une fois P1 et P2 réglées, il faut réajuster VMZM pour les deux modulateurs. 
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d) Mesures à P0 fixée 
Pour fixer la valeur de la puissance optique moyenne P0 appliquée sur la photodiode, on utilise la 
valeur minimale de l’atténuateur et on éteint DL3. On joue alors sur le courant de pompe IEDFA de 
l’amplificateur optique pour régler la puissance optique.  
Pour diminuer la puissance des tons appliqués sur la photodiode, on augmente la valeur de 
l’atténuateur. On augmente en parallèle le courant IDL3 de manière à conserver une puissance 
optique moyenne P0 constante. Pour déterminer la puissance optique, on utilise directement la 
photodiode. Pour la tension de polarisation nominale de la photodiode (VPD0 = 2,8 V), le courant de 
polarisation IPD0 est proportionnel à P0. On ajuste alors IDL3 pour qu’il reste constant. 
Pour toute valeur de VPD0 considérée, on relève ensuite les puissances Pfond des raies générées par la 
photodiode à f1 et f2 et celles PIMD3 des IMD3 générés à 2f2 ± f1. Une fois les mesures effectuées, on 
revient à VPD0 = 2,8 V et l’on diminue à nouveau l’atténuateur.  
IV.1.3 Résultats expérimentaux 
a) Représentation graphique et origine des IMD mesurés 
Le montage utilisé permet de déterminer quel est l’ordre de l’IMD majoritairement généré par la 
photodiode. Dans [Draa09], les auteurs ne regardent pas les puissances incidentes à la photodiode. 
Ils se contentent des mesures réalisées en sortie de la photodiode et représente les puissances Pmes 
générées à fIMD3 en fonction de celles Pfond générées à f1 ou f2.  
Contrairement à eux, nos mesures ont été faites pour différents point de polarisation de la 
photodiode. Or la réponse de la photodiode dépend du point de polarisation choisi. Cela revient à 
considérer que le paramètre γ de l’équation (E 48) dépend de la polarisation. Pour pouvoir comparer 
les résultats obtenus pour différents point de polarisation, il faut revenir aux puissances P11 et P21 des 
fondamentaux des tons optiques appliqués sur la photodiode. 
A la tension nominale (VPD0 = 2,8 V) de polarisation de la photodiode, la réponse de celle-ci ne 
dépend pas de la puissance optique incidente. La puissance PNom détectée à f1 par la photodiode 
polarisée à sa tension nominale, constituent alors une image de (P11)
2. Dans toutes la suite, nous 
utiliserons PNom pour représenter l’amplitude des fondamentaux des deux tons. Sur la Figure 39 sont 





Figure 39 : Mesures des fondamentaux et des IMD générés par la photodiode pour P0 = 9,3 mW 
Pour chaque valeur de VPD0 considérée, nous n’avons tracé que les points permettant d’obtenir une 
régression linéaire de PIMD3 = f(PNom) avec un bon coefficient de corrélation (R
2 > 0,99). Nous en 
déduisons alors l’ordre de l’IMD majoritaire au sein de la photodiode. Les résultats obtenus sont 
regroupés dans le Tableau 4. Sur les seize points de polarisations considérés, cinq conduisent à une 
pente de 2. Pour ces points, l’IMD3 est surestimé. Pour les autres, nous pouvons considérer que la 
mesure est fiable. 
P0 (dBm) 
      VPD0 (V) 
9,3 6,9 4,5 
0,0   2 
0,2 2 2 3 
0,4 2 3 3 
0,7 3 3 3 
1 3 3 3 
2,8 3 3 2 
Tableau 4 : Ordres de l'IMD dominant obtenus pour les différents points de polarisation de la photodiode 
b) Point d’interception d’ordre 3 
Les mesures réalisées font intervenir trois variables : la tension VPD0 de polarisation de la photodiode, 
la puissance optique moyenne P0 et la puissance P11 des tons optiques appliqués sur la photodiode. 
Pour simplifier l’exploitation des résultats, il serait intéressant de limiter le nombre de variable dont 
dépendent les résultats. VPD0 et P0 fixent le point de fonctionnement de la photodiode. Ils permettent 
VPD0 = 2,8 V 
VPD0 = 1,0 V 
VPD0 = 0,7 V 
VPD0 = 0,4 V 
VPD0 = 0,2 V 






























de revenir à la caractéristique intrinsèque de la photodiode. C’est leur influence sur les résultats de 
mesure que nous souhaitons caractériser.  
Par contre, les différentes valeurs de P11 considérées ne servent jusqu’ici qu’à valider ou non les 
mesures. Il pourrait être intéressant de s’affranchir de cette troisième variable pour exploiter les 
résultats. C’est pour cette raison que dans [Jian00] et [Draa] comme dans la majeure partie des 
travaux sur les produits d’intermodulation, les auteurs s’intéressent aux points d’interceptions (IPi : 
Intermodulation Product d’ordre i).  
Leur utilisation pose cependant quelques problèmes. Tout d’abord, nous ne pouvons pas déterminer 
l’IP3 pour les points de polarisation où l’ordre 2 est prédominant dans la génération du signal à fIMD3. 
On passe d’une mesure dont on sait qu’elle surestime ce que l’on veut mesurer à une absence de 
mesure. 
Ensuite, le tracé des régressions linéaires nécessaire pour déterminer l’IP3 est approximatif et 
dépend grandement des points de mesure considérés. L’IP3 étant très éloigné des points de mesure, 
même pour un bon coefficient de corrélation R2 des régressions, les erreurs commises peuvent avoir 
un impact non négligeable sur la détermination de l’IP3.  
Pour déterminer le comportement global de la photodiode en fonction de sa polarisation, il est 
crucial de pouvoir se fier aux variations des grandeurs étudiées avec la polarisation. L’IP3 n’est donc 
pas une grandeur assez fiable et précise pour que l’on puisse l’utiliser pour caractériser le 
comportement de la photodiode en fonction de sa polarisation. 
c) Interprétation directe des IMD 
Sur la Figure 40 sont représentées, en fonction de VPD0, les puissances PIMD3 des IMD mesurés pour 
différentes amplitudes des tons incidents et pour P0 = 9,3 mW. Les différentes courbes tracées ont la 
même allure. Il apparait clairement un maximum de l’IMD pour une tension VPD0 proche de 1 V. Une 
variation de l’amplitude des tons appliqués n’induit qu’une translation verticale de la courbe 
PIMD3 = f(VPD0). Les mêmes constatations ont été faites pour les deux autres valeurs de P0 considérées.  
 
Figure 40 : Évolution de l'IMD3 avec VPD0 pour P0 = 9,3 mW et différentes amplitudes des tons optiques incidents 
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Nous souhaitons étudier l’influence de la polarisation de la photodiode sur le processus de 
génération des IMD au sein de la photodiode. Nous ne nous intéressons pas à la valeur absolue de 
l’IMD3 généré mais à ses variations avec la polarisation de la photodiode. Si l’on s’assure que 
l’amplitude des tons appliqués sur la photodiode reste constante, la connaissance de la puissance 
PIMD3 du produit d’intermodulation généré est donc suffisante. 
La puissance PNOM mesurée à la fréquence f1 lorsque la photodiode est polarisée à sa tension 
nominale fournit une image de l’amplitude des tons appliqués. En fixant PNOM, on s’assure d’être dans 
les mêmes conditions d’excitation de la photodiode. Les mesure du fondamental et de l’IMD3 
obtenus pour PNOM = -26,5 dBm sont représentés sur la Figure 41.  
 
On peut tout d’abord vérifier qu’à la tension nominale de la photodiode (VPD0 = 2,8 V), la puissance 
Pfond détectée au fondamental ne dépend pas de la polarisation, ce qui valide l’utilisation de PNOM 
pour représenter l’amplitude des fondamentaux. Ensuite, quelque soit la puissance optique moyenne 
considérée, les courbes d’IMD3 en fonction de VPD0 présentent un maximum lorsque celles du 
fondamental commencent à décroitre. Une augmentation de la puissance optique moyenne P0 se 
traduit par une translation des courbes vers des tensions de polarisations inverse VPD0 plus élevées.   
IV.2. Simulations sous ADS 
Pour ajuster le modèle défini au paragraphe III, nous avons simulé l’IMD généré par ce modèle dans 
les mêmes conditions que les relevés expérimentaux. Pour cela nous avons utilisé le logiciel ADS 
d’Agilent, comme pour la simulation du paramètre S22 de la photodiode. Le montage de la Figure 36 
utilisé pour la mesure d’IMD3 a tout d’abord été modélisé et implémenté sous ADS. La photodiode y 
est remplacée par un modèle équivalent issu de la caractérisation du paragraphe III. Après avoir 
déterminé les excitations à appliquer sur ce modèle, nous avons simulé la réponse de la photodiode 
en utilisant la méthode de l’équilibrage harmonique (mode Harmonic balance d’ADS) [Gass05] 
[Nakh76]. Le circuit implémenté sous ADS pour modéliser le montage de la Figure 36 est donné en 
Annexe 2. 
Figure 41 : Réponse linéaire et non linéaire de la photodiode en fonction de sa polarisation pour PNOM =  -26.5 dBm 
P0 = 9,3 mW,  
Fondamental 
P0 = 9,3 mW,  
IMD3 
P0 = 4,5 mW,  
Fondamental 
P0 = 4,5 mW,  
IMD3 
P0 = 6,9 mW,  
Fondamental 
P0 = 6,9 mW,  
IMD3 





















IV.2.1 Modélisation sous ADS de la photodiode 
La photodiode est modélisée par le schéma équivalent de la Figure 13, sur lequel était déjà basée 
l’étude des paramètres S de la photodiode. Chacun des trois éléments en parallèle modélise un 
phénomène à l’origine du mélange des deux signaux optiques appliqués : 
- la source de courant modélise le phénomène de photodétection, 
- la capacité Cj modélise les effets capacitifs non linéaires, 
- la conductance G ou la résistance Rj modélise les effets résistifs non linéaires. 
a) Photodétection 
Lors de la caractérisation du paragraphe III, la puissance optique appliquée sur la photodiode était 
continue. Les signaux alternatifs n’étaient appliqués que sur le port RF de la photodiode. La mesure 
du paramètre S22 ne permet pas de caractériser les non-linéarités éventuellement induites par le 
phénomène de photodétection, en particulier la saturation du courant de sortie lorsque la puissance 
optique totale est trop élevée. 
Pour évaluer l’impact de ces non-linéarités sur le mélange, la caractéristique statique Courant-
Puissance optique de la photodiode a été relevée pour différentes tensions de polarisation VPD0. Les 
courbes obtenues sont données sur la Figure 42. Pour des tensions supérieures à 0,2 V, la saturation 
est atteinte pour des puissances optiques supérieures à 10 mW. Pour VPD0 = 0,2 V, la photodiode 
commence à saturer pour une puissance optique de 10 mW tandis que pour VPD0 = 0,0 V, la 
saturation commence vers 7 mW. 
 
Figure 42 : Caractéristique statique Courant-Puissance optique (IPD0-P0) de la photodiode 
On peut comparer ces mesures aux mesures d’IMD de la Figure 41. Dans le Tableau 5 est reportée, 
pour chaque valeur de P0 considérée lors des mesures d’IMD, la valeur VmaxIMD de VPD0 correspondant 
au maximum d’IMD. Pour chacune de ces tensions, la valeur de la puissance Psat à partir de laquelle la 
photodiode sature est aussi reportée dans le Tableau 5. Dans tous les cas, Psat est bien supérieur à P0.  



















VPD0 = 2,8 V 
VPD0 = 2,0 V 
VPD0 = 1,5 V 
VPD0 = 1,0 V 
VPD0 = 0,7 V 
VPD0 = 0,4 V 
VPD0 = 0,2 V 
VPD0 = 0,0 V 
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Puissance optique moyenne P0 utilisée pour les 
mesures d’IMD (mW) 
9,3 6,9 4,5 
Tension VmaxIMD correspondant au maximum 
d’IMD (V) 
1 0,7 0,4 
Puissance optique incidente Psat à partir de 
laquelle la photodiode sature (mW)  
> 14 > 14 12 
Tableau 5 : Comparaison entre les mesures d'IMD et la caractéristique Courant-Puissance optique de la photodiode 
Les maxima d’IMD sont observés pour des polarisations où le processus de photodétection est loin 
d’être saturé. Ce n’est pas cette saturation qui est à l’origine des IMD mesurés. Nous n’en tenons pas 
compte dans le schéma équivalent de la photodiode utilisé sous ADS. L’effet photodétection est 
modélisé par une simple source de courant commandée par la puissance optique incidente et de gain 
constant η = 0,6 A/W correspondant à la responsivité de la photodiode mesurée par le constructeur 
(cf. Annexe 1).  
b) Effets capacitifs non linéaires 
Pour modéliser la capacité de jonction Cj de la photodiode, nous utilisons sous ADS un composant de 
type SDD (Symbolically-Defined Device). Ce composant permet de définir les courants traversant ses 
différents ports en fonction des tensions à leurs bornes et du courant traversant certains autres 
composants du circuit. 
Pour tout instant t, le courant iC traversant la capacité de jonction Cj est exprimé en fonction de la 
tension Vr à ses bornes et de la puissance optique moyenne P0 appliquée à l’entrée de la 
photodiode : 
            
  
   
        
      
   
 
  
   
  
    où : 
Clim = 4,8.10
-14 F 
ΔC = 3,3.10-14 F 
µ = -0,56 V 
Γ = 0,6 V 
V0’’ = 0,15 V/mW 
(E 49) 
Cette expression a été déterminée à partir de l’expression (E 37) de Cj et en tenant compte des 
conclusions du paragraphe II.2.3 résumées sur la Figure 21 pour passer du modèle incrémental petits 
signaux au modèle global grand signaux. Dans (E 37), Cj dépend d’une tension équivalente Veq 
dépendant du point de polarisation (VPD0, P0) de la photodiode. VPD0 y a été remplacée par la tension 
Vr(t) présente aux bornes de la jonction. On exprime d’autre part le courant traversé par Cj en ne 
dérivant que Vr(t) et non pas Cj(t) pour suivre les conclusions résumées sur la Figure 21 
c) Effets résistifs non linéaires 
Pour modéliser les effets résistifs non linéaires, nous nous référons à nouveau aux conclusions 
résumées Figure 21. La résistance Rj est remplacée par une source de courant Ij. Un composant de 
type SDD est utilisé pour définir le courant Ij dans ADS. Il reste à déterminer l’expression du courant Ij 
en fonction des différentes variables du circuit. Pour cela, nous nous basons sur l’expression (E 12) du 
courant statique généré par une jonction PN en fonction de la tension inverse appliquée à ses 
bornes. 
D’après les résultats du Tableau 3, les effets résistifs dépendent de la tension appliquée aux bornes 
de la photodiode mais aussi de la puissance optique incidente. Pour décrire l’influence de la 
puissance optique sur les effets résistifs à partir de (E 12), nous utilisons le même modèle que pour 
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les effets capacitifs. La tension Vr est remplacée par une fonction linéaire de Vr et de la puissance 
optique incidente P0, i. e. Vr par Vr - αP0 
D’où, pour tout instant t : 
           
                     où Vb = 25 mV (E 50) 
Les valeurs des paramètres Is et α restent à déterminer. Pour commencer, nous prendrons : 
- Is = 5,6 nA 
- α = V0’’ = 150 V/W. 
La valeur de Is choisie correspond à la valeur du courant d’obscurité de la photodiode caractérisé par 
le constructeur (cf. Annexe 1). Pour α, nous avons choisi de considérer en première approximation, 
qu’il était égal au coefficient V0’’ caractéristique de l’influence de P0 sur la capacité de jonction. Le 
schéma équivalent de la photodiode finalement utilisé sous ADS est représenté sur la Figure 43. 
 
Figure 43 : Schéma équivalent utilisé sous ADS pour modéliser le comportement non-linéaire de la photodiode  
IV.2.2 Modélisation sous ADS du montage expérimental et conditions d’excitations 
a) Schéma équivalent du boitier 
La ligne d’accès de la Figure 25 a un impact négligeable sur la génération d’IMD au sein de la 
photodiode. Nous ne l’intégrons pas dans le schéma équivalent du boitier pour les simulations des 
IMD générés par la photodiode. Pour modéliser le boitier, nous utilisons le schéma équivalent fourni 
par le constructeur U2T et donné sur la Figure 44.  
 
Figure 44 : Schéma équivalent du boitier fourni par le constructeur U2T (Annexe 1) 
b) Montage expérimental 
Le problème majeur lors de la simulation de systèmes opto-microondes est l’écart entre la fréquence 
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signal microonde est fortement sur-échantillonné, ce qui entraîne une augmentation conséquente du 
temps de calcul.  
Dans notre cas, nous ne nous intéressons qu’au mélange généré par la photodiode après photo 
conversion. Nous ne modélisons donc pas sous ADS la génération des tons microondes et leur 
transport jusqu’à la photodiode. Alors, seule la puissance optique intervient, nous n’avons pas à tenir 
compte de la phase des ondes optiques. 
Pour cela l’onde optique appliquée sur la photodiode n’est représentée sous ADS que par sa 
puissance, indépendante de la fréquence des porteuses optiques. Trois sources sont utilisées (cf 
Annexe 2) : deux sources sinusoïdales à f1 et f2, de moyenne nulle et d’amplitude Popt_OL, pour générer 
chacun des deux tons appliqués sur la photodiode et une troisième source continue pour fixer la 
puissance optique moyenne P0 appliquée sur la photodiode. 
L’analyseur de spectre utilisé pour la mesure des différentes raies générées pas la photodiode est 
quant à lui modélisé par une résistance de 50 Ohms 
c) Conditions d’excitation 
Pour pouvoir comparer les résultats obtenus en simulation avec ceux obtenus lors des mesures 
expérimentales, il faut s’assurer que les conditions d’excitation de la photodiode soient identiques. 
Lors des mesures, la puissance optique moyenne incidente a été mesurée. Par contre l’amplitude des 
deux tons n’a été mesurée que via la photodiode. Dans les conditions de la Figure 41, la puissance 
mesurée en sortie de la photodiode en polarisation nominale à la fréquence des tons vaut : 
 PNOM = -26,5 dBm 
Pour revenir à la puissance Popt_OL des tons optiques, il faut d’abord déterminer le courant généré par 
la photodiode. En polarisation nominale, la photodiode est polarisée en inverse. Rj tend vers l’infini. 
Le courant généré est alors débité dans la résistance d’adaptation de la photodiode et la résistance 
de l’analyseur de spectre de valeur RC = 50 Ω chacune. La puissance reçue par l’analyseur de spectre 
vaut alors : 
    
      





    où : 
    
   est exprimée en watts  
    
   est le courant efficace débité par la 
photodiode, exprimé en ampères. 
(E 51) 
D’où, en revenant aux dBm : 
    
           
    
 
    
         
  
 
                
    (E 52) 
Et, en considérant que la réponse de la photodiode vaut η = 0,6 A/W, 
    
           
   
où          
    est la puissance des tons optiques, exprimée en watts 
(E 53) 
D’où finalement, en repassant en dBm :  
       
          
       
 




    
             
  
 
     (E 54) 
L’application numérique nous donne, pour PNOM = -26,5 dBm : 
 Popt_OL = -1,5 dBm 
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IV.2.3 Déroulement des simulations 
Pour calculer la réponse de la photodiode nous avons utilisé la méthode de l’équilibrage harmonique 
(Harmonic balance en anglais). Cette méthode est directement utilisable sous ADS et permet de 
calculer la réponse de circuits non-linéaires à une excitation périodique.  
a) Principe de l’équilibrage harmonique 
L’utilisation de la transformée de Fourrier facilite la détermination de la réponse des systèmes 
linéaires. Elle ne peut cependant pas être appliquée aux systèmes non-linéaires. Pour décrire ces 
derniers, nous devons rester dans le domaine temporel. L’idée de l’équilibrage harmonique est 
d’utiliser l’avantage de la représentation fréquentielle pour les systèmes linéaires tout en conservant 
une représentation temporelle des systèmes non linéaires [Gass05] [Nakh76].  
Le système est alors découpé en sous-systèmes linéaires et non linéaires. La réponse des systèmes 
linéaires et déterminée dans le domaine fréquentiel tandis que celle des systèmes non-linéaires l’est 
dans le domaine temporel. La réponse globale du système est obtenue par itération. A l’interface 
entre deux sous-systèmes on compare, en revenant dans le domaine fréquentiel à l’aide d’une 
transformée de Fourrier, les signaux issus des deux sous-systèmes. Les composantes fréquentielles 
sont ajustées de façon à ce qu’à chaque nœud, la somme des courants arrivant soit nulle. 
b) Paramètres utilisés 
Avant de démarrer le calcul, les nombre N1 et N2 d’harmoniques de chaque ton et l’ordre maximal 
Nmix des produits d’intermodulation à considérer doit être précisé. Plus ces nombres sont importants, 
plus les temps de calcul vont être élevés. Par contre, si ces nombres sont trop faibles, le passage 
entre les domaines temporel et fréquentiel risque d’être trop imprécis. Un compromis est donc à 
faire entre temps de calcul et fiabilité.  
Lors de l’étude des produits d’intermodulation d’ordre 3, les tons appliqués restent de faible 
amplitude de façon à n’exciter que les IMD3 et pas les produits d’intermodulation d’ordres 
supérieurs qui pourraient se retrouver à la même fréquence que les IMD3. L’IMD3 ne faisant 
intervenir que des harmoniques de rang 1 et 2, nous pourrions nous arrêter lors des simulations sous 
ADS à N1 = N2 = 2 et Nmix = 3. Par précaution, nous considérons un ordre supplémentaire, soit : 
- N1 = N2 = 3, 
- Nmix = 5. 
Cela permet d’observer, s’il y a lieu, la saturation de l’IMD3 et la présence d’IMD5. Pour s’assurer que 
les valeurs de N1, N2 et Nmix choisies sont suffisante, nous avons de plus comparé les résultats 
obtenus avec les valeurs précédentes de N1, N2 et Nmix et les résultats obtenus en augmentant 
uniquement les valeurs de N1, N2 et Nmix à respectivement 5, 5 et 7, les autres paramètres de la 
simulation restant inchangés. Les résultats étant identiques pour les fondamentaux et les IMD3 
générés, nous conservons les premières valeurs de N1, N2 et Nmix. 
IV.2.4 Résultats des simulations 
a) Influence des effets capacitifs 
L’objectif de ce paragraphe IV est de caractériser les effets résistifs non linéaires, les effets capacitifs 
ayant déjà été caractérisés au paragraphe III. Il faut donc tout d’abord s’assurer que les effets 
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capacitifs sont négligeables devant les effets résistifs pour l’étude des IMD3 générés aux fréquences 
considérées : 
- f1 = 10 GHz, 
- f2 = 11 GHz. 
Pour cela, nous avons simulés l’IMD généré par la photodiode pour trois modèles différents de la 
photodiode. Les résultats obtenus pour P0 = 9,3 mW et Popt_OL = 0 dBm sont donnés sur la Figure 45. 
Tout d’abord, les non-linéarités de la photodiode ne sont modélisées que par ses effets résistifs (en 
bleu sur la Figure 45). La capacité de jonction est retirée du schéma équivalent de la photodiode. 
Ensuite, les non-linéarités ne sont modélisées que par les effets capacitifs (en rouge sur la Figure 45). 
La source de courant Ij est retirée du schéma équivalent de la photodiode. Finalement, la photodiode 
est modélisée par son schéma équivalent complet (en vert sur la Figure 45). Les deux effets non-
linéaires sont couplés, comme lors des mesures expérimentales. 
 
Figure 45 : IMD3 simulés en ne tenant compte que des effets résisitifs (bleu), que des effets capactifs (rouge) ou de ces 
deux effets couplés (vert), pour P0 = 9,3 mW et PoptOL = 0 dBm 
Pour VPD0 < 1,5 V, les courbes d’IMD correspondant à la modélisation de la photodiode par la source Ij 
seule (en bleu sur la Figure 45) ou par la source Ij en parallèle avec Cj (en vert sur la Figure 45) sont 
superposées. La courbe correspondant à Cj seule (en rouge sur la Figure 45) reste bien en dessous 
des deux autres courbes. Les mêmes constatations peuvent être faites pour les deux autres valeurs 
de la puissance optique moyenne P0 considérées lors des mesures expérimentales. Les effets résistifs 
sont donc bien prédominants lors de la génération de produits d’intermodulation d’ordre 3 pour la 
photodiode et les fréquences considérées. 
b) Paramètres caractéristiques des effets résistifs 
L’expression (E 50) traduisant les effets résistifs dépend de deux paramètres : α et Is. Avant 
d’optimiser la valeur de ces paramètres pour que les résultats de simulation se rapprochent des 


















Tension inverse de polarisation VPD0 (V) 
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Sur la Figure 46 sont tracés les résultats obtenus en simulation pour Is = 5,6 nA et les trois valeurs de 
la puissance optique moyenne P0 considérées lors des relevés expérimentaux. Afin d’étudier l’impact 
de α sur l’IMD généré, les simulations à l’origine des tracés de la Figure 46 ont été conduites pour 
trois valeurs différentes de α : 
- α = 150 V/W, 
- α = 100 V/W, 
- α = 50 V/W. 
Pour toutes les courbes tracées sur la Figure 46, l’amplitude du maximum d’IMD3 reste de l’ordre de 
-80 dBm. Le paramètre α ne joue que sur l’écartement entre les positions des maxima d’IMD3 
correspondant à deux valeurs distinctes de P0. Pour deux valeurs fixées de P0, les pics de la courbe 
IMD3 = f(VPD0) se rapprochent lorsque α diminue. 
 
Figure 46 : Influence du paramètre α sur les IMD3 simulés (Is = 5,6 nA) 
Sur la Figure 47 sont tracés les résultats obtenus en simulation pour α = 100 V/W et les trois valeurs 
de P0 considérées lors des relevés expérimentaux. Afin d’étudier l’impact de Is sur l’IMD3 généré, les 
simulations à l’origine des tracés de la Figure 47 ont été conduites pour trois valeurs différentes de 
Is : 
- Is = 0,1 nA, 
- Is = 10 nA, 





































P0 = 9,3 mW 
P0 = 6,9 mW 
P0 = 4,5 mW 
a) α = 150 V/W b) α = 100 V/W c) α = 50 V/W 




Figure 47 : Influence du paramètre Is sur les IMD3 simulés (α= 100 V/W) 
Contrairement au paramètre α, le paramètre Is n’influe pas sur l’écartement entre les positions de 
deux maxima d’IMD3 correspondant à deux valeurs de P0 données. Quand Is augmente, l’ensemble 
des courbes correspondant aux différentes valeurs de P0, est translaté vers des valeurs de VPD0 plus 
élevées. Ainsi, en jouant sur les valeurs de α et Is, il est possible d’ajuster la position des courbes 
d’IMD3 pour qu’elles se rapprochent de celles obtenues expérimentalement. 
c) Comparaison avec les résultats de mesure, caractérisation des effets résistifs 
La Figure 48 présente les résultats obtenus lors des mesures et pour les simulations effectuées avant 
optimisation des paramètres α et Is (cas a) et après optimisation de ces paramètres (cas b). Les 
courbes d’évolution de l’IMD3 avec la tension de polarisation VPD0 de la photodiode présentent un 
maximum d’IMD3. La comparaison des résultats obtenus en mesure et en simulation consiste 
essentiellement à comparer les valeurs obtenues pour la position Vmax de ce maximum et pour son 





































P0 = 9,3 mW 
P0 = 6,9 mW 
P0 = 4,5 mW 
a) Is = 0,1 nA b) Is = 10 nA c) Is = 1 µA 




Figure 48 : Optimisation des valeurs des paramètres α et Is caractéristiques des effets résistifs 
Pour toutes les valeurs de α et Is testées lors des simulations, l’amplitude Pmax des maxima d’IMD3 
obtenus en simulation sont de l’ordre de ­80dBm, comme pour les mesures expérimentales. C’est 
une première validation du modèle utilisé pour le comportement non linéaire de la photodiode. Ce 
sont bien les effets résistifs que l’on souhaite caractériser qui semblent être à l’origine des IMD3 
générés par la photodiode. 
L’amplitude Pmax et la position Vmax des maxima d’EVM des résultats présentés sur la Figure 48 sont 
donnés dans le Tableau 6. L’optimisation des paramètres α et Is a été faite de façon à se rapprocher, 
en simulation, des Vmax obtenus lors des mesures expérimentales. On peut constater que pour les 
trois valeurs de P0 considérées, les positions Vmax des maximas obtenus en simulations après 








































α = 150 V/W 














α = 100 V/W 
Is = 100 nA 
a) avant optimisation b) après optimisation 
P0 = 9,3 mW 
P0 = 6,9 mW 
P0 = 4,5 mW 
P0 = 9,3 mW 
P0 = 6,9 mW 
P0 = 4,5 mW 
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P0 (mW) 4,5 6,9 9,3 









Mesures 0,4 -73,8 0,7 -78,6 1 -82,1 
Simulations avant optimisation, 
α = 150 V/W et Is = 5,6 nA 
0,5 -84,1 0,9 -83,5 1,4 -83,9 
Simulations après optimisation, 
α = 100 V/W et Is 100 nA 
0,4 -80,2 0,7 -83,6 1 -84,2 
Tableau 6 : Amplitudes Pmax et positions Vmax des maxima d'IMD3 obtenus en mesure et en simulation, avant et après 
optimisation de  α et Is 
La comparaison entre les résultats de mesure et ceux issus des simulations a permis de déterminer 
les paramètres α et Is caractéristiques des effets résistifs et définis dans l’équation (E 50). Le 
comportement non linéaire de la photodiode PIN utilisée durant ce doctorat est alors entièrement 
caractérisé. Les effets capacitifs ont été caractérisés au paragraphe III et leur loi dévolution est 
donnée par la relation (E 49). La loi d’évolution des effets non-linéaires résistifs est donnée par : 
            
                     où : 
Vb = 25 mV 
α = 100 V/W 
Is = 100 nA 
Vr(t) est la tension inverse aux bornes de la 
jonction 
P0 est la puissance optique moyenne 
appliqué sur la photodiode 
(E 55) 
Conclusion 
Nous avons tout d’abord considéré de manière générale l’étude des dispositifs non linéaires. Deux 
approches ont été proposées : l’approche globale grands signaux et l’approche incrémentale petits 
signaux. Ces deux approches conduisent à deux méthodes de caractérisation des dispositifs non 
linéaires. L’équivalence entre ces deux caractérisations a été étudiée. Nous avons déterminé les 
conditions permettant à chaque méthode de caractériser entièrement le système, c'est-à-dire, 
connaissant les entrées, de prédire les sorties. Nous avons explicité les liens entre ces deux 
approches : le passage de l’une à l’autre. En particulier comment, utiliser la caractérisation 
correspondant à une approche pour obtenir un modèle correspondant à la seconde approche.  
Nous avons ensuite réalisé une caractérisation incrémentale petits signaux de la photodiode. Une loi 
d’évolution des paramètres non linéaires (Rj et Cj) du schéma équivalent de la photodiode avec la 
polarisation a pu être déterminée. Cette caractérisation a finalement été affinée en utilisant des 
relevés de produits d’intermodulation d’ordre 3 générés par la photodiode. Le modèle et les lois 
d’évolutions des paramètres obtenus permettent d‘expliquer les résultats expérimentaux sans 
contredire la physique dont est issu le modèle de la photodiode. Le schéma équivalent de la 
photodiode ainsi que les lois d’évolution des paramètres sont valables quel que soit le régime de 




Chapitre 3 : Mélange optoélectronique 
par photodiode, application à la 
réalisation d’un système radio-sur-fibre 
bidirectionnel fonctionnant à 60 GHz 
Introduction 
Ce chapitre est divisé en deux parties. Dans la première partie de ce chapitre, le mélange 
optoélectronique par photodiode est tout d’abord étudié en restant dans un contexte très général à 
partir de relevés expérimentaux réalisés avec des signaux sinusoïdaux et permettant de caractériser 
le mélange. Les relevés expérimentaux sont ensuite couplés à des simulations sous ADS permettant 
d’étudier l’impact respectif des deux effets non-linéaires mis en évidence dans le chapitre précédent, 
et en particulier l’influence de la polarisation de la photodiode sur les performances du mélange 
optoélectronique généré.  
Une fois que le mélange a été étudié, nous proposons dans la deuxième partie de ce chapitre un 
système radio-sur-fibre bidirectionnel fonctionnant dans la bande des 60 GHz et basé sur le mélange 
optoélectronique pour réaliser le lien montant. L’influence de la polarisation de la photodiode sur les 
performances du système en puissance comme en qualité du signal a été étudiée. Une fois que la 
polarisation optimale de la photodiode a été déterminée, nous avons évalué dans quelle mesure le 
système proposé pouvait satisfaire le standard ECMA 387 présenté au I.3 du chapitre 1. Nous avons 
finalement comparé en fin de ce chapitre les performances du système proposé à celles d’un 
système similaire où le mélange par photodiode est remplacé par un mélange purement électrique. 
I. Étude du mélange optoélectronique par photodiode de deux signaux 
sinusoïdaux 
I.1. Bases du mélange optoélectronique par photodiode, considération des 
effets résistifs 
I.1.1 Principe du mélange et zone de fonctionnement non linéaire 
Traditionnellement les photodiodes sont polarisées en inverse de façon à ce que leur réponse ne 
dépende pas de la tension de polarisation appliquée sur la photodiode. Elles sont alors insensibles à 
d’éventuelles fluctuations de cette tension de polarisation qui seraient provoquées par la détection 
de puissance optique moyenne variable. Dans notre cas, nous souhaitons utiliser la photodiode pour 
mélanger un signal électrique modulant sa tension de polarisation avec un signal optique modulé 
incident. Pour être utilisée en mélangeur, la réponse de la photodiode doit donc dépendre à la fois 
de sa tension de polarisation et de la puissance optique reçue.  
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Les caractéristiques courant-tension d’une photodiode PIN sont tracées sur la Figure 49 pour des 
puissances optiques incidentes de P0 = 3 mW, 5 mW, 7 mW et 9 mW. Avec les conventions choisies, 
pour une tension de polarisation VPD0 positive, la photodiode est polarisée en inverse. Pour des 
tensions inverses assez élevées (VPD0 > 0,4V sur la Figure 49), les courbes sont quasi-horizontales. La 
réponse de la photodiode est indépendante de la tension de polarisation, c’est la zone de 
fonctionnement linéaire de la photodiode. 
A l’inverse, pour des tensions inverses proches de 0 V, le courant généré par la photodiode décroit 
lorsque VPD0 diminue. La réponse de la photodiode dépend alors de la tension appliquée à ses 
bornes. Si l’on ne s’écarte pas trop de VPD0 = 0V, les courbes correspondant aux différentes valeurs de 
P0 considérées restent distinctes. La valeur du courant généré par la photodiode dépend alors à la 
fois de la tension et de la puissance optique appliquées sur la photodiode. C’est dans cette zone de 
fonctionnement non linéaire que l’on peut espérer générer le mélange des deux signaux appliqués 
sur la photodiode. 
 
Figure 49: Caractéristiques statiques courant-tension d'une photodiode de type PIN, pour quatre valeurs de la puissance 
optique moyenne : P0 = 3 mW, 5 mW, 7 mW et 9 mW 
Par contre si l’on s’écarte trop d’une polarisation inverse de la photodiode (VPD0 < -0,4 V sur la Figure 
49), les courbes correspondant aux différentes valeurs de P0 se confondent. On perd la dépendance 
du courant IPD généré avec la puissance optique. Pour un mélange optoélectronique optimal, un 
compromis est donc nécessaire entre une bonne dépendance du courant IPD avec la puissance 
optique et une bonne dépendance du courant IPD avec la tension appliquée sur la photodiode.  
I.1.2 Définition et utilisation du paramètre de non linéarité A 
a) Définition du paramètre de non linéarité A 
Pour déterminer plus précisément le point de fonctionnement de la photodiode permettant un 
mélange optimal, on utilise un nouveau paramètre caractéristique de la photodiode, le paramètre de 
non linéarité A défini par la relation [Maly05] : 


















Zone de fonctionnement linéaire Zone de fonctionnement non linéaire 
P0 = 7 mW 
P0 = 5 mW 
P0 = 9 mW 
P0 = 3 mW 
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où RPD est la responsivité globale de la photodiode, c’est-à-dire le rapport entre le courant IPD 
généré en sortie de la photodiode et la puissance optique P0 incidente. 
Sur la Figure 50 sont représentées l’évolution avec la tension de polarisation inverse de la 
responsivité RPD d’une photodiode PIN ainsi que celle du paramètre A calculée déduite du relevé de 
RPD. Ces résultats ont été obtenus pour une puissance optique moyenne incidente P0 = 5 mW et la 
fonction Matlab utilisée pour calculer le paramètre A est donnée à l’Annexe 3. 
 
Figure 50 : Evolution de la responsivité RPD et du paramètre A avec la tension inverse de polarisation VPD0, pour une 
puissance optique incidente de P0 = 5 mW 
La responsivité RPD de la photodiode traduit directement la dépendance du courant généré IPD avec la 
puissance optique incidente tandis que la dérivée de RPD par rapport à VPD0 traduit la dépendance de 
IPD avec la tension appliquée sur la photodiode. Ainsi, le paramètre A permet de traduire 
simultanément la dépendance de la réponse de la photodiode avec la puissance optique incidente et 
la tension de polarisation appliquée à ses bornes. Le paramètre A est nul lorsque la réponse de la 
photodiode ne dépend que d’un seul des deux signaux appliqués et il a été démontré dans [Maly05] 
que A est maximal lorsque l’efficacité du mélange optoélectronique est maximale. 
b) Relevés expérimentaux 
Pour le vérifier, nous avons relevé simultanément le paramètre A et la puissance du mélange généré 
par une photodiode de type PIN [Paré09]. Le protocole utilisé est schématisé sur la Figure 51. Les 
mesures ont été réalisées pour une puissance optique moyenne incidente sur la photodiode de 
P0 = 5 mW et des signaux appliqués sur le port optique et RF de la photodiode de fréquence 
respective fOL = 4 GHz et fRF = 3.8 GHz. La fréquence du signal de mélange est : fmix = fOL – fRF = 0,2 GHz. 
Les relevés obtenus sont donnés sur la Figure 52. 

































Figure 51 : Montage expérimental utilisé pour comparer l’évolution avec la polarisation de la photodiode, de la puissance 
Pmix de mélange et du paramètre A 
Le paramètre A a été calculé ici à partir de la caractéristique dynamique de la photodiode, c'est-à-
dire du relevé de la puissance POL générée en sortie de la photodiode à la fréquence fOL. La définition 
de A fait intervenir une dérivée. Or, l'opération de dérivation est assez délicate à réaliser sur des 
données expérimentales car, elle conduit à amplifier l’effet des fluctuations rapides de la responsivité 
dues aux incertitudes de mesure. Pour limiter cet effet, la dérivée en un point donnée est calculée à 
partir des valeurs de POL déterminée en ce point et en les six points adjacents. La fonction Matlab 
utilisée est donnée dans l’Annexe 3.  
 
Figure 52 : Évolution avec la tension de polarisation du paramètre de non linéarité A et de la puissance de mélange pour 
une puissance optique moyenne de 5 mW et des signaux appliqués sur la photodiode de fréquence 3.8 GHz sur l’entrée RF 
et 4 GHz sur l’entrée optique 
Pour faciliter les comparaisons entre l’évolution de A et de Pmix, ces grandeurs ont été normalisées 
avant d’être tracées sur la Figure 52 de sorte que leur valeur maximale soit égale à 1. La courbe 
représentative de A ne présente pas de pic bien prononcé. La position du maximum de A n’est pas 
évidente à déterminer. Elle correspond à une tension de polarisation VPD0 de l’ordre de -0,4 V. Or, 
Tension inverse de polarisation VPD0 (V) 
Paramètre A normalisé 
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pour la même puissance optique incidente de 5 mW, le maximum de A obtenu à partir des 
caractéristiques statiques de la Figure 49 était déjà atteint pour VPD0 ~ -0,4 V. Les relevés statiques et 
dynamiques conduisent alors aux mêmes conclusions sur l’optimisation du paramètre A. Il est alors 
possible d’utiliser directement les résultats obtenus en statique. 
D’autre part, le maximum de la puissance de mélange est obtenu pour une tension de polarisation de 
l’ordre de -0,6 V, qui n’est pas très éloignée de la valeur de VPD0 permettant de maximiser A. 
L’efficacité maximale du mélange est, comme nous nous y attendions, bien obtenue dans la zone de 
fonctionnement non linéaire de la photodiode. Elle est très voisine de celle permettant de maximiser 
A. L’utilisation du paramètre A pour caractériser le comportement mélangeur de la photodiode est 
donc tout à fait justifiée pour les puissances et fréquences considérées. 
I.2. Relevés expérimentaux à 60 GHz  
L’étude précédente a été réalisée avec des signaux de fréquences inférieures à 4GHz, donc de 
fréquences bien inférieures aux 60 GHz visés dans le cadre de ce travail. Ce choix facilite les mesures 
car il permet de rester à des fréquences bien inférieures à la fréquence de coupure des dispositifs 
expérimentaux. Les modulateurs optiques dont nous disposons ont une fréquence de coupure à 
-3 dB de l’ordre de 30 GHz tandis que notre analyseur de spectre est limité à une bande de fréquence 
de 40 GHz.  
Les relevés expérimentaux à 60 GHz sont un peu plus complexes car ils nécessitent de dépasser les 
bandes passantes limitées de nos appareils. Pour cela, le signal optique modulé à 60 GHz appliqué 
sur la photodiode est généré optiquement par auto-hétérodynage en utilisant un modulateur de 
Mach-Zehnder en régime de fonctionnement non linéaire. Pour mesurer un signal millimétrique 
généré autour 60 GHz par la photodiode, nous disposons d’une sonde de puissance intégrant toute la 
puissance reçue dans la bande V (de 50 GHz à 75 GHz).  
I.2.1 Génération optique du signal à 60 GHz 
a) Montage utilisé 
Le système utilisé pour générer le signal optique à 60 GHz est présenté sur la Figure 53. Une diode 
laser émet un signal optique continu de longueur d’onde de l’ordre de 1550 nm qui est ensuite 
modulé par un modulateur de Mach-Zehnder (MZM) utilisé au minimum de transmission et sur 
lequel est appliqué un signal micro-onde de fréquence fMZM. Lorsqu’il est polarisé au minimum de 
transmission, le modulateur est fortement non linéaire et permet d’obtenir une modulation à double 
bande latérale avec suppression de la porteuse [Stoh10]. L’écart entre deux raies optiques 
adjacentes est alors de 2fMZM et après photodétection on obtient un signal micro-onde dont la 
fréquence est le double de celle du signal appliqué sur le modulateur. En appliquant un signal de 
fréquence de l’ordre de 30 GHz, nous obtenons donc un signal microonde après photodétection de 
fréquence de l’ordre de 60 GHz. La photodiode est polarisée à sa tension nominale (VPD0 = 2,8 V) et 
fonctionne donc en régime linéaire. 
Le modulateur n’étant pas contrôlé en température, sa réponse dépend de la puissance du signal 
micro-onde appliqué à ses électrodes [Cabo03]. Nous ne pouvons donc pas nous baser sur le relevé 
de sa caractéristique statique pour déterminer la tension de polarisation VMZM0 permettant de se 
placer exactement au minimum de transmission. Pour fixer la tension de polarisation optimale du 
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modulateur correspondant à son minimum de transmission, nous devons donc prendre en compte 
l’effet thermique provenant de l’application du signal microonde.  
 
Figure 53 : Génération du signal optique modulé en intensité à 60 GHz 
b) Réglage de la polarisation du modulateur de Mach-Zehnder 
La sonde de puissance fonctionnant à 60 GHz intègre tout le signal compris entre 50 GHz et 75 GHz. 
La sensibilité de la sonde disponible au laboratoire est assez mauvaise, de l’ordre de -30 dBm. Pour 
une fréquence fMZM = 30 GHz ; l’amplitude du signal généré à 2fMZM = 60 GHz est trop faible pour 
qu’on puisse la mesurer avec la sonde. On relève alors à l’analyseur de spectre la raie à fMZM = 30GHz 
générée par la photodiode et l’on ajuste la valeur de VMZM0 pour minimiser l’amplitude de cette raie. 
En effet, la minimisation de cette raie indique que le minimum ou le maximum de transmission du 
modulateur est atteint [Maur98]. La mesure de la puissance optique moyenne mesurée en sortie du 
modulateur MZM, lorsque le signal RF est appliqué, permet alors de discriminer le minimum du 
maximum de transmission. 
I.2.2 Dispositif expérimental utilisé pour étudier le mélange 
a) Montage utilisé 
Le montage utilisé pour réaliser le mélange optoélectronique par photodiode est présenté sur la 
Figure 54. Le port RF de la photodiode est utilisé à la fois pour injecter le signal millimétrique à 
convertir et récupérer le produit du mélange optoélectronique. Pour séparer l’entrée et la sortie du 
mélange, nous utilisons un séparateur/combineur micro-onde de chez Anritsu (modèle V240 – C) 
fonctionnant pour des fréquences allant du continu à 65 GHz et dont les spécifications sont données 
à l’Annexe 4. 
L’utilisation d’un séparateur/combineur plutôt qu’un circulateur permet surtout d’obtenir un 
mélangeur large bande. En effet, pour notre application, la fréquence fmmW du signal millimétrique à 
convertir est de l’ordre de 60 GHz tandis que la fréquence fmix du signal issu du mélange est de l’ordre 
de quelques GHz. 
Diode 
laser 




Tension de polarisation 
nominale : VPD0 = 2,8 V 
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Figure 54 : Dispositif expérimental utilisé pour releverle mélange optoélectonique de deux signaux sinusoïdaux généré 
par une phodtoidoe 
La porteuse optique est modulée à 60 GHz par le système présenté sur la Figure 53. Un amplificateur 
optique (EDFA) peut être utilisé avant la photodiode pour amplifier le signal optique incident. Un 
analyseur de spectre électrique permet de relever la puissance Pmix du signal de mélange généré par 
la photodiode à la fréquence fmix = fmmW - fOL =2 GHz et préalablement amplifié par un amplificateur 
basse fréquence de gain GBF = 45 dB. 
b) Conditions d’excitation 
La puissance de mélange a été relevée pour une puissance du signal millimétrique appliqué sur le 
combineur de PmmW = -11 dBm. Deux séries de mesures ont été réalisées. Elles diffèrent par 
l’utilisation ou non de l’EDFA. La puissance moyenne P0 du signal optique incident ainsi que la 
puissance, après photodétection, de l’oscillateur local acheminé par l’optique dépendent de la 
présence et du gain de l’EDFA. Pour chaque cas, la puissance P0 a été mesurée avant les mesures de 
puissance de mélange. Les valeurs obtenues ainsi que l’ensemble des conditions d’excitation 
correspondant aux deux séries de mesure sont regroupés dans le Tableau 7.  
 sans EDFA avec EDFA 





Puissance de l’oscillateur local acheminé 
par l’optique Popt_OL 
-7,3 dBm 6,2 dBm 
Amplitude du signal millimétrique appliqué 
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-10,7 dBm -10,7 dBm 
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Pour déterminer la puissance de l’oscillateur local acheminé par l’optique jusqu’à la photodiode, 
nous relevons de plus la puissance générée à fOL en sortie du séparateur/combineur à l’aide de la 
sonde de puissance en l’absence de signal millimétrique appliqué à l’entrée du séparateur/ 
combineur. Compte tenu de la mauvaise sensibilité de la sonde, ce relevé ne peut être fait que 
lorsque l’EDFA est utilisé. Nous obtenons, lorsque la photodiode est polarisée en régime de 
fonctionnement linéaire (VPD0 = 2,8 V), une puissance de -18 dBm à la fréquence fOL en sortie de la 
photodiode. Les pertes en transmission du séparateur/combineur sont de 7 dB à 60 GHz. La 
puissance générée à fOL par la photodiode est donc de : PNOM = -11 dBm. En utilisant l’équation (E 54) 
du chapitre 2, nous en déduisons la puissance de l’oscillateur local à 60 GHz appliqué sur la 
photodiode lors de l’utilisation de l’EDFA :        
             
Le gain optique induit par l’utilisation de l’EDFA se déduit des puissances optiques moyennes 
mesurées avec et sans EDFA. Il est de 13,5 dB. La puissance de l’oscillateur local acheminé par 
l’optique jusqu’à la photodiode lorsque l’on n’utilise pas l’EDFA vaut alors :       
              
I.2.3 Caractérisation du mélange 
Le processus de mélange réalisé par le dispositif de la Figure 54 peut être modélisé par le synoptique 
de la Figure 55. Un mélangeur optoélectronique, constitué de l’assemblage de la photodiode et du 
séparateur/combineur RF, réalise le produit entre le signal millimétrique à convertir et un oscillateur 
local acheminé par voie optique. La polarisation du mélangeur correspond à celle de la photodiode, 
c’est à dire au couple (VPD0, P0) dont dépendait déjà la caractérisation non linéaire de la photodiode 
réalisée dans le chapitre 2.  
 
Figure 55 : Synoptique du mélange optoélectronique 
a) Influence de la polarisation de la photodiode 
Les relevés de l’évolution de la puissance de mélange avec la tension inverse de polarisation de la 
photodiode sont donnés sur la Figure 56. Les deux relevés diffèrent par l’utilisation ou non de l’EDFA 
à l’entrée de la photodiode. L’EDFA amplifie à la fois la puissance de l’oscillateur local à fOL appliqué 
sur la photodiode et la puissance optique moyenne et donc modifie la polarisation de la photodiode. 
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Figure 56 : Evolution de la puissance de mélange avec la tension de polarisation de la photodiode, pour des signaux 
incidents de fréquence 60 GHz et 62 GHz et des puissances optiques moyenne de 9,3 mW et 0,4 mW 
La courbe obtenue sans EDFA présente deux maxima. Le premier pour VPD0 = 0 V et le second vers 
VPD0 = 0,6 V. D’après le constructeur, la photodiode dont nous disposons ne tolère pas d’être 
polarisée en direct. Nous ne pouvons donc pas tester sa réponse en mélangeur pour des tensions 
VPD0 négatives mais compte tenu des relevés obtenus, nous pouvons supposer que l’on obtiendrait 
un nouvel optimum de mélange pour une tension VPD0 négative.  
Pour les mesures réalisées avec EDFA, la puissance Pmix du signal de mélange généré est  supérieure à 
celle mesurée sans EDFA, ce qui s’explique en partie par l’amplification du signal d’oscillateur local 
appliqué sur le port optique de la photodiode. L’efficacité de mélange est maximale en VPD0 = 0,5 V. 
Même s’il n’apparait pas clairement de seconde valeur de VPD0 permettant de maximiser l’efficacité 
de mélange, le point d’inflexion de la courbe vers VPD0 = 0,8 V laisse supposer que l’on aurait encore 
deux maxima qui tendraient à se confondre, comme représenté sur la Figure 57. 
 
Figure 57 : Evolution de la puissance de mélange avec la tension de polarisation de la photodiode pour les mesure 
réalisées avec l’EDFA, visualisation des deux pics de mélange 
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Nous avons vu dans le chapitre 2 que les caractéristiques de la photodiode dépendent de sa tension 
de polarisation VPD0 mais aussi de la puissance optique moyenne incidente P0. C’est à nouveau le cas 
pour le mélange. La courbe Pmix fonction de VPD0 est décalée dans le sens des VPD0 croissants lorsque 
P0 augmente. Ce qui permet d’obtenir une bonne efficacité de mélange pour des valeurs de VPD0 
positives et donc de rester dans les conditions de fonctionnement préconisées par le constructeur. 
b) Performances du mélangeur optoélectronique 
L’efficacité du mélangeur optoélectronique peut être quantifiée par la valeur de son gain de 









où Pmix est la puissance du signal de mélange généré en sortie du séparateur/combineur, 
PmmW est la puissance du signal millimétrique injecté en entrée du .séparateur/combineur. 
Pour ne pas tenir compte des pertes d’insertion du séparateur/combineur, on définit le gain de 
conversion uniquement de la photodiode, qui fait intervenir les signaux appliqués et générés 











où PDmixP  est la puissance du signal de mélange généré en sortie de la photodiode, 
PD
mmWP  est la puissance du signal millimétrique injecté en entrée de la photodiode. 
Le Tableau 8 regroupe, pour chaque série de mesures, les valeurs maximales PmaxMix de la puissance 
de mélange générée en sortie du séparateur/combineur, la valeur VmaxMix de VPD0 correspondante, 
ainsi que le gain de conversion GCV correspondant de l’ensemble {photodiode + 
séparateur/combineur} et celui PD
CVG de la photodiode seule. 
 sans EDFA avec EDFA 
Tension de polarisation optimale pour le mélange 
VmaxMix 
0 V 0,5 V 
Puissance de mélange maximale relevée PmaxMix -103 dBm -81 dBm 
Gain de conversion maximal CVG  de l’ensemble 
{photodiode + séparateur/combineur} 
-92 dB -70 dB 
Gain de conversion maximal PDCVG  de la 
photodiode uniquement 
-88 dB -56 dB 
Tableau 8 : Caractérisation du mélangeur optoélectronique 
L’amplificateur optique présente un gain de 13,5 dB, ce qui revient à une amplification de 27 dB dans 
le domaine électrique. On s’attend donc à ce que le gain de conversion du mélangeur soit augmenté 
d’au moins 27 dB par l’utilisation de l’EDFA. Expérimentalement, nous obtenons une amélioration de 
32 dB (Tableau 8). Cependant il est probable que, pour les mesures réalisées sans EDFA, l’efficacité 
de mélange soit maximale pour une valeur de VPD0 négative. La valeur du gain de conversion donnée 
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dans le Tableau 8 n’est donc pas sa valeur maximale. Cela explique l’écart constaté entre le gain sur 
l’oscillateur local (correspondant à celui de l’EDFA) et celui sur le gain de conversion du mélangeur.  
I.3. Simulations du mélange optoélectronique sous ADS 
L’apparition de deux maxima de mélange alors que l’étude du paramètre A détaillée dans le 
paragraphe I.1.2 n’en prédit qu’un seul est due à la montée en fréquence des signaux utilisés. En 
effet, la modélisation du mélange à l’aide du paramètre A assimile la photodiode à une source de 
courant commandée par sa polarisation. L’utilisation du paramètre A ne tient compte que des effets 
résistifs non linéaires et ne permet pas de modéliser le processus de mélange dus aux effets 
capacitifs non linéaires. 
Cette modélisation n’est donc valable que lorsque l’on reste à des fréquences bien inférieures à la 
fréquence de coupure de la photodiode où les effets capacitifs sont négligeables devant les effets 
résistifs. Pour évaluer l’impact respectif de ces deux effets sur le mélange optoélectronique réalisé 
par la photodiode, nous avons effectué des simulations sous ADS qui permettent de découpler 
artificiellement ces deux effets.  
I.3.1 Première étude de l’influence des effets capacitifs 
Des premières simulations ont été réalisées pour étudier l’impact des effets capactifs sur le mélange 
lorsqu’on se rapproche de la fréquence de coupure de la photodiode [Paré11]. Ces simulations ont 
été effectuées avant la caractérisation non linéaire et large bande de la photodiode décrite au 
chapitre 2. Elles utilisent un modèle simplifié de la photodiode ne reprenant pas les expressions de Ij 
et Cj déterminée au chapitre 2 mais permettent tout de même une étude qualitative de l’impact des 
deux effets non linéaires sur le mélange généré par la photodiode.  
a) Modélisation sous ADS 
L’ensemble du schéma utilisé pour modéliser sous ADS le dispositif expérimental de la Figure 54 est 
donné sur l’Annexe 5. Le séparateur/combineur est modélisé par un séparateur/combineur idéal 
avec des pertes d’insertion de 3 dB sur chacun de ses bras et une isolation infinie entre ses deux bras. 
Comme lors de l’étude des produits d’intermodulation d’ordre 3 au chapitre 2, la photodiode est 
modélisée par le schéma équivalent de la Figure 43 associé au schéma équivalent de son boitier 
fourni par le constructeur et repris sur la Figure 44. 
La dépendance des courants Ij et Ic du schéma de la Figure 43 avec la tension Vr appliquée aux bornes 
de la jonction traduit les effets non linéaires respectivement résistifs et capacitifs à l’origine du 
mélange optoélectronique. A nouveau, nous nous référons aux conclusions résumées Figure 21 pour 
modéliser ces effets non linéaires. Pour les effets résistifs, nous réutilisons directement le modèle de 
diode à jonction PN idéale disponible dans ADS. Ce modèle ne présente pas d’effet capacitif. Il 
permet de retranscrire le courant statique généré par une jonction PN et dont l’expression a été 
donnée en (E 12). 
Pour les effets capacitifs, nous nous basons sur l’expression (E 31) pour décrire l’évolution de Cj avec 
la tension Vr appliquée aux bornes de la photodiode. Cette expression n’étant valable qu’en 
polarisation inverse, nous fixons la valeur de Cj lorsque la tension inverse aux bornes de la jonction 
devient inférieure au potentiel de jonction V0. Nous obtenons alors une nouvelle expression du 
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courant Ic traversant la capacité de jonction de la photodiode, avec une expression de la capacité plus 
complexe selon la polarisation : 
               
   
  
 (E 59) 
        
    
  
     
             
                                   
   (E 60) 
où V0 = 0,5 V 
C0 = 2,3.10
-13F 
Vb = 25 mV est la tension de Boltzmann, 
Vr est la tension appliquée aux bornes de la photodiode, orientée de façon à ce qu’en 
polarisation inverse, Vr soit positive. 
La valeur de V0 = 0,5V apparaissant dans l’équation a été choisie arbitrairement. Celle de 
C0 = 2,3.10
-13 F a été choisi de façon à avoir, sous polarisation nominale (Vr = 2.8 V), une fréquence de 
coupure induite par cette capacité égale à celle de la photodiode mesurée par le constructeur 
(75 GHz). 
 Pour simuler la réponse de la photodiode, nous utilisons à nouveau la méthode de l’équilibrage 
harmonique présentée au paragraphe IV.2.3 a) du chapitre 2. L’amplitude des signaux est par contre 
bien plus élevée que dans le cas de l’étude des produits d’intermodulation d’ordre 3. Pour que les 
résultats de simulation soient fiables, nous avons du tenir compte d’un grand nombre 
d’harmoniques. Nous avons fixés les nombres NOL et NmmW des harmoniques respectivement de 
l’oscillateur local optique et du signal millimétrique appliqué sur la photodiode, et l’ordre maximal et 
Nmix des produits d’intermodulation considérés à : 
NOL = 10 
NmmW = 5, 
Nmix = 5. 
b) Discussion sur les résultats obtenus 
Pour évaluer l’impact des effets capacitifs sur le mélange optoélectronique, nous avons simulés la 
génération du mélange par la photodiode en utilisant 3 configurations différentes pour modéliser les 
effets non linéaires : 
- uniquement la source de courant Ij, 
- uniquement la source de courant Ic,  
- les deux sources de courant en parallèle. 
Sur la Figure 58 sont donnés les résultats obtenus pour un signal RF de fréquence fmmW = 62 GHz et de 
puissance PmmW = -4 dBm appliqué sur le séparateur/combineur et un signal optique modulé à 
fOL = 60 GHz, de puissance moyenne P0 = 10 mW et dont la composante à fOL a pour puissance 




Figure 58 : Évolution de la puissance Pmix de mélange avec la tension de polarisation de la photodiode VPD0 obteenue par 
simulation en utilisant un modèle simplifié de la photodiode et en tenant compte des effets résistifs (I j), des effets 
capacitifs (Cj) ou des deux (Ij // Cj) 
Pour la première configuration (losanges verts sur la Figure 58), les effets non linéaires n’étant 
modélisés que par Ij, seuls les effets résistifs sont pris en compte. On retrouve l’allure de Pmix = f(VPD0) 
que l’on avait obtenue sur la Figure 52 à basse fréquence et qui est prédit par l’étude du paramètre 
A. En polarisation inverse (VPD0 > 0), la puissance de mélange tend à s’annuler et l’on obtient un 
optimum de mélange vers VPD0 = - 0,4 V.  
A l’inverse, pour la deuxième configuration, les effets non linéaires n’étant modélisés que par Cj pour 
la deuxième configuration (triangles rouges sur la Figure 58), seuls les effets capacitifs sont pris en 
compte. Pmix s’annule en polarisation directe puisque dans l’expression (E 60) utilisée pour décrire les 
effes capacitifs, Cj reste indépendante de la tension Vr à ses bornes en polarisation directe 
(Vr < V0 - Vb ~ -0,5 V).  
L’association des deux processus est obtenue expérimentalement lorsqu’on se rapproche de la 
fréquence de coupure de la photodiode et correspond à la troisième configuration utilisée pour 
modéliser la photodiode (carrés bleus sur la Figure 58). On observe tout d’abord que l’ajout des 
effets capacitifs conduit à détruire partiellement le mélange généré par les effets résistifs : la valeur 
maximale de Pmix observée sur la Figure 58 passe de - 56 dBm à - 78 dBm. Cela s’explique par le fait 
que lorsqu’on diminue VPD0 pour passer da la zone inverse à la zone où le mélange généré par les 
effets résistifs est efficace, la valeur de Cj augmente. La fréquence de coupure de la photodiode étant 
inversement proportionnelle à Cj, celle ci diminue lorsqu’on diminue VPD0. Comme on est proche de la 
fréquence de coupure, sa diminution conduit à diminuer les performances de la photodiode, que ce 
soit en photodétection ou en mélange optoélectronique.  
On observe d’autre part que les deux processus de mélange étudiés n’ont pas lieu pour les mêmes 
gammes de VPD0, d’où l’apparition de deux pics distincts sur la puissance de mélange que l’on a déjà 
observés sur les relevés expérimentaux. Ainsi, à aucun moment, la puissance de mélange générée 
par les deux processus couplés ne s’annule. L’ajout des effets capacitifs permet donc finalement 
d’obtenir du mélange par photodiode en polarisation inverse. Bien que les effets capacitifs dégradent 























l’efficacité du mélange initialement généré par les effets résistifs, ils permettent de fixer une 
polarisation de la photodiode en inverse qui offre à la fois la possibilité de générer du mélange 
optoélectronique de deux signaux incidents et de convertir dans le domaine électrique un signal 
optique incident. 
I.3.2 Utilisation de la caractérisation de la photodiode effectuée au chapitre 2 
Les résultats de simulations donnés sur la Figure 58 permettent de comprendre l’allure des relevés 
expérimentaux de la Figure 56. La modélisation de la photodiode utilisée sous ADS est trop imprécise 
pour que l’on puisse utiliser ce modèle pour prédire le comportement de la photodiode ou pour 
réaliser une étude quantitative du mélange par photodiode. De nouvelles simulations ont donc été 
conduites en utilisant la caractérisation de la photodiode réalisée au chapitre 2 afin de comparer les 
résultats de simulation avec ceux obtenus expérimentalement.  
a) Modélisation sous ADS 
Pour ces nouvelles simulations, nous avons utilisé le modèle de photodiode développé dans le 
chapitre 2. Le schéma et les conventions utilisés sont les même que ceux définis pour la simulation 
de la génération des produits d’intermodulation d’ordre 3 par la photodiode au paragraphe IV.2.1 du 
chapitre 2. Ils sont donnés sur les Figures 43 et 44.  
L’ensemble du schéma utilisé pour modéliser sous ADS le dispositif expérimental de la Figure 54 est 
donné sur l’Annexe 6. Le séparateur/combineur est modélisé par un dispositif linéaire 3 ports 
caractérisé par ses paramètres S que nous avons préalablement relevés à l’aide d’un analyseur de 
réseau vectoriel. Les relevés obtenus sont donnés en Annexe 5. La génération optique de l’oscillateur 
local à fOL n’est pas modélisée. Le signal optique appliqué sur la photodiode est simplement modélisé 
par l’association d’une source de courant continue permettant de définir la puissance optique 
moyenne P0 et une source de courant alternatif à la fréquence fOL d’amplitude Popt_OL pour 
l’oscillateur local.  
Pour déterminer la réponse de la photodiode, nous utilisons encore la méthode de l’équilibrage 
harmonique présentée au paragraphe IV.2.3 a) du chapitre 2. Les nombres NOL et NmmW des 
harmoniques respectivement de l’oscillateur local optique et du signal millimétrique appliqué sur la 
photodiode, et l’ordre maximal et Nmix des produits d’intermodulation sont cette fois-ci fixés à : 
NOL = NmmW = 5, 
Nmix = 7. 
b) Comparaison entre les résultats de mesure et de simulations 
Sur la Figure 59 sont représentés les résultats obtenus en utilisant les conditions d’excitation 
données dans le Tableau 7 pour le cas avec EDFA ainsi que les résultats expérimentaux 
correspondant de la Figure 56. A nouveau, les simulations ont été conduites en utilisant les 3 




Figure 59 : Evolution de la puissance de mélange Pmix obtenue par simulation en utilisant le modèle développé au chapitre 
2 et les conditions d'excitation du tableau 7, avec EDFA, et résultats expérimentaux correspondant 
Mélange généré par les effets capacitifs 
Pour les simulations conduites en ne considérant que les effets capacitifs modélisés par Cj, on 
remarque tout d’abord que la courbe Pmix = f(VPD0) est à présent symétrique par rapport à la tension 
VPD0 = 0,5 V alors que lors des premiers résultats de la Figure 58, Pmix s’annulait en polarisation 
directe. Cela s’explique par les choix que nous avons faits pour décrire l’évolution de Cj avec la 
tension Vr à ses bornes lorsqu’elle est polarisée en direct. 
Dans cette zone de polarisation, la capacité est fixée à une valeur donnée constante pour les 
simulations de la Figure 58 alors qu’elle est décrite par une lorentzienne pour les simulations de la 
Figure 59. L’évolution de Pmix avec VPD0 est donc symétrique sur la Figure 59 et lorsqu’on se rapproche 
du maximum de la lorentzienne (pour VPD0 ~ 0,5 V), la capacité varie de moins en moins et Pmix 
diminue. 
Comparaison entre simulations et mesures 
Normalement, les simulations conduites en considérant les deux processus couplés (Ij // Cj) devraient 
correspondre aux résultats expérimentaux, ce qui n’est pas évident sur la Figure 59. Tout d’abord, la 
valeur maximale de Pmix obtenue en simulation (- 19 dBm) est bien plus élevée que celle obtenue 
expérimentalement (- 36 dBm). Ensuite, l’amplitude des variations de Pmix obtenue en simulation 
(~ 70 dB) est bien plus importante que celle obtenue expérimentalement (~ 30 dB).  
Ces constatations conduisent à considérer que les effets capacitifs ont été sous-estimés lors des 
simulations. En effet, en comparant tout d’abord la courbe obtenue en ne considérant que les effets 
résistifs avec celle obtenue en considérant les deux effets couplés, le mélange généré par les effets 
résistifs n’est que très légèrement dégradé par les effets capacitifs. Ensuite, le pic généré par les 
effets capacitifs est d’amplitude (-74 dBm) bien inférieure à celui généré par les effets résistifs 
(- 19 dBm) alors que pour les résultats expérimentaux, il apparait clairement sur la Figure 57 que ces 
deux pics ont une amplitude similaire. Augmenter l’impact des effets capacitifs conduirait donc à 
abaisser l’amplitude du premier pic généré par les effets résistifs et augmenter celle du second pic 























généré par les effets capacitifs. Les courbes obtenues expérimentalement et lors des simulations 
pourraient alors correspondre.  
La seule explication que nous ayons sur le fait que les effets capacitifs soient sous-estimés lors des 
simulations est le fait que la caractérisation de la photodiode a été faite 6 mois avant les relevés 
expérimentaux de mélange. Entre-temps, la photodiode a été beaucoup utilisée ce qui a peut être 
dégradé sa réponse, en particulier sa réponse en fréquence, et modifié les effets capacitifs non 
linéaires.  
II. Application à la réalisation d’un système radio-sur-fibre bidirectionnel 
fonctionnant à 60 GHz 
La caractérisation du mélange par photodiode a permis de mesurer des gains de conversions du 
mélange optoélectronique de l’ordre de ­ 70 dB mais ne nécessitant pas d’amplification dans le 
domaine électrique du signal d’oscillateur local millimétrique acheminé par voie optique sur la 
photodiode comme c’est le cas lors de l’utilisation de mélangeurs millimétriques purement 
électriques. L’utilisation de la photodiode comme mélangeur optoélectronique pour réaliser le lien 
montant d’un système radio-sur-fibre comme proposé sur la Figure 9 semble alors être possible et 
intéressante à mettre en œuvre. 
Nous proposons donc un système radio-sur-fibre bidirectionnel fonctionnant à 60 GHz où la 
photodiode est utilisée à la fois en convertisseur O/E pour le lien descendant et en mélangeur 
optoélectronique pour le lien montant. Ce système est utilisable pour des applications à duplexage 
temporel (TDD : Time Division Duplex) où les liens montant et descendant ne sont pas utilisés 
simultanément. Dans ce cas, comme nous l’avons vu au paragraphe I.3.4 du chapitre 1, le standard 
impose un durée maximale de commutation entre les liens de tmax = 2 666 ns [ECMA10]. 
De plus, l’étude des différents processus non linéaires à l’origine du mélange optoélectronique 
généré par la photodiode a montré que, lorsqu’on se rapprochait de la fréquence de coupure de la 
photodiode, il était possible de générer du mélange optoélectronique pour des tensions de 
polarisation de la photodiode correspondant à un fonctionnement en inverse, i. e. où sa responsivité 
n’est pas trop dégradée. Nous aurons donc la possibilité de conserver la même polarisation de la 
photodiode pour les liens montant et descendant, ce qui est très intéressant puisque cela permet de 
simplifier le système proposé et de limiter les temps de commutation d’un mode à l’autre.  
II.1. Description du système proposé 
II.1.1 Description globale 
Le système proposé est présenté sur la Figure 60. Son architecture est basée sur celle de la Figure 9. 
Pour le lien montant, la fréquence du signal radio reçu par la station de base est transposée de la 
bande des 60 GHz à une fréquence intermédiaire f2 de quelques GHz en utilisant le mélange 
optoélectronique par photodiode étudié au paragraphe I. Le signal numérique basse fréquence ainsi 
généré est ensuite transmis vers la station centrale via un lien basse fréquence standard constitué 
d’un filtre passe bande (FPB sur la Figure 60) permettant de sélectionner le signal à transmettre, d’un 
amplificateur basse fréquence (AMP sur la Figure 60), d’une diode laser modulée en direct (DL sur la 
Figure 60) et d’une photodiode basse fréquence (PD sur la Figure 60). L’amplificateur, la diode laser 
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et la photodiode ont une bande passante supérieure à la fréquence intermédiaire qui est de 
quelques GHz. 
Pour le lien descendant, les données numériques à transmettre sont initialement reçues par la 
station centrale à la fréquence intermédiaire f2. La transposition de ces données dans la bande des 60 
GHz se fait optiquement dans la station centrale. Le même système est utilisé pour générer 
l’oscillateur local nécessaire au mélange optoélectronique dans le cas du lien montant. La 
photodiode (PD NL sur la Figure 60) utilisée pour réaliser le mélange optoélectronique dans le cas du 
lien montant sert simplement de convertisseur O/E dans le cas du lien descendant. 
 
Figure 60 : Système proposé pour la réalisation d'une liaison radio-sur-fibre millimétrique bidirectionnelle utilisant le 
mélange optoélectronique par photodiode 
II.1.2 Génération optique du signal millimétrique au sein de la station centrale 
a) Cas du lien descendant 
La solution choisie pour transposer les données dans la bande des 60 GHz lors de la réalisation du 
lien descendant a été proposée et étudiée par Tong SHAO dans le cadre de sa thèse de doctorat à 
l’IMEP-LAHC (Institut de Microélectronique, Electromagnétisme et Photonique et LAboratoire 
d'Hyperfréquences et de Caractérisation) [Shao12b]. Le synoptique de cette solution est schématisé 
sur la Figure 61 en utilisant les notations de la Figure 60 pour nommer les composants utilisés pour 
chaque fonction. Le processus se décompose en deux étapes principales : la génération optique de la 
porteuse millimétrique puis la modulation de cette porteuse par les données numériques à 
transmettre. 
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Figure 61 : Synoptique de la solution utilisée pour la génération optique du signal millimétrique 
La porteuse millimétrique est tout d’abord générée optiquement par auto-hétérodynage comme 
présenté dans le paragraphe I.2.1. Une diode laser monomode de type DFB (distributed feedback) 
(DFB sur la Figure 60) génère une onde optique continue de longueur d’onde λ0 = 1550,7 nm. Un 
modulateur de Mach Zehnder (MZM #1 sur la Figure 60) polarisé au minimum de transmission et sur 
lequel est appliqué un signal sinusoïdal de fréquence f1 est utilisé pour générer deux raies spectrales 
espacées de fOL = 2f1 de l’ordre de 50 GHz.  
Une seule des deux raies spectrales est ensuite modulée par les données numériques [Naka06]. Un 
démultiplexeur optique (DEMUX sur la Figure 60) permet de séparer les deux raies générées par le 
MZM #1. La première sortie du démultiplexeur (sortie 2 sur la Figure 60) est modulée en intensité par 
les données numériques centrée à la fréquence intermédiaire f2 à l’aide du second modulateur de 
Mach Zehnder (MZM #2 sur la sur la Figure 60) utilisé en régime linéaire. Les deux signaux optiques 
sont finalement recombinés à l’aide d’un coupleur optique 50/50 avant d’être envoyés vers la station 
de base où est généré le signal millimétrique par battement des raies optiques sur la photodiode (PD 
NL sur la Figure 60).  
L’utilisation du démultiplexeur nécessite d’ajuster la fréquence des raies optiques générées par le 
MZM #1 avec les fréquences centrales des canaux du démultiplexeur. Le démultiplexeur utilisé 
répartit le signal incident en quatre canaux espacés entre eux de 25 GHz. La fréquence f1 de 
l’oscillateur local appliqué sur le MZM #1 est donc fixé à f1 ~ 25 GHz afin d’obtenir un espacement 
entre les raies de fOL = 2f1 de l’ordre de 50 GHz. Ensuite, nous ajustons la fréquence absolue des raies 
avec celles des sorties 2 et 4 du démultiplexeur en jouant sur la température TDFB et le courant de 
pompe IDFB de la diode laser (cela  règle précisément sa longueur d’onde d’émission λ0 [Agra95]).  
b) Cas du lien montant 
Pour le lien montant, la génération de l’oscillateur local à 60 GHz est basée elle aussi sur le 
synoptique de la Figure 61. La seule différence avec le lien descendant porte sur l’utilisation du MZM 
#2. Puisque l’on ne transmet plus de données depuis la station centrale, aucun signal n’est appliqué 
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sur le port RF du MZM #2. Il s’apparente alors à un atténuateur optique et pour minimiser les pertes 
d’insertion introduites, il est polarisé au maximum de transmission. Aucun composant n’est donc à 
ajouter dans la station centrale pour réaliser le mélange optoélectronique nécessaire au lien 
montant.  
II.2. Dispositif expérimental et conditions de mesure 
Afin de démontrer la faisabilité du système proposé, nous avons mis en place un dispositif 
expérimental permettant de relever les performances de ce système et de vérifier s’il respecte ou 
non les spécifications du standard ECMA 387 (paragraphe I.3 du chapitre 1).  
Pour la station centrale, nous reprenons le schéma de la Figure 60. Afin de limiter la conversion de 
bruit d’intensité en bruit de phase, un retard optique est ajouté entre la deuxième sortie du coupleur 
(sortie 4 du démultiplexeur sur la Figure 60) et le coupleur optique afin de compenser le chemin 
optique introduit par l’insertion du MZM#2 [Shao12a]. Un premier contrôleur de polarisation est 
ajouté en entrée du MZM #2 pour ajuster la polarisation du signal issu de la sortie 2 du 
démultiplexeur avec celle du MZM #2. Un second contrôleur de polarisation est ajouté sur la sortie 4 
du démultiplexeur pour que les champs optiques à recombiner aient bien la même polarisation.   
Pour vérifier que le système proposé respecte bien les spécifications du standard ECMA 387, nous 
nous plaçons dans les conditions des modes de fonctionnement A0 et A1 définis au paragraphe I.3.3 
du chapitre 1 et dont les paramètres caractéristiques sont regroupés dans le Tableau 2. Les données 
numériques sont alors transmises en utilisant une modulation BPSK et un débit binaire de : 
- Db = 397 Mb/s pour le mode A0 et 
- Db = 794 Mb/s pour le mode A1. 
Pour évaluer la qualité du signal émis en sortie du lien montant ou du lien descendant, nous relevons 
sa puissance ainsi que l’EVM obtenu après démodulation. Pour relever la puissance, nous disposons 
de l’analyseur de spectre déjà utilisé pour l’étude du paragraphe I.2. Pour mesurer l’EVM, nous 
utilisons un oscilloscope numérique couplé au logiciel VSA (Vector Signal Analyzer) développé par 
Agilent. L’oscilloscope permet de numériser le signal reçu qui est ensuite démodulé par le VSA. 
L’ensemble {oscilloscope + VSA} ne peut être utilisé qu’avec des signaux d’entrée dont la fréquence 
est inférieure à 6 GHz, qui correspond à la bande passante de notre oscilloscope numérique.  
II.2.1 Liaison descendante 
a) Dispositif expérimental 
Le dispositif expérimental utilisé pour l’étude de la liaison descendante est présenté sur la Figure 62. 
Le signal issu de la station centrale est photodétecté par la photodiode (PD NL sur la Figure 62) puis 
injecté sur le port 1 du séparateur/combineur. En sortie du port 3 du séparateur/combineur, un 
amplificateur de gain GmmW associé à un filtre passe bande (FPB mmW sur la Figure 62) permet de 
sélectionner le signal numérique généré.  
Les appareils de mesure utilisés (oscilloscope ou analyseur de spectre) ne fonctionnent pas à 60 GHz. 
Avant d’être étudié, le signal millimétrique généré par la photodiode est alors converti à une 
fréquence intermédiaire fFImes compatible avec la bande passante des appareils de mesure. Pour cela 
nous utilisons un mélangeur RF associé à un oscillateur local (OL) de fréquence fOLmes. De plus, pour se 
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rapprocher des conditions d’utilisation du système global, le port 2 du séparateur/combineur est 
relié à la liaison basse fréquence utilisée pour le lien montant et représentée sur la Figure 63.  
 
Figure 62 : Dispositif expérimental utilisé pour étudier les performances de la liaison descendante 
b) Choix des fréquences 
Dans la station de base, le battement sur la photodiode des raies optiques issues de la station 
centrale génère le signal millimétrique transportant les données BPSK à transmettre et centré à 
fmmW = fOL + f2 mais aussi un signal d’oscillateur local centré à fOL et la seconde bande latérale 
fbas = fOL - f2 issue de la modulation réalisée par le modulateur MZM #2, comme représenté sur la 
Figure 62. 
Le choix des fréquences des signaux appliqués sur le système doit répondre à deux critères : 
permettre aux signaux de rester dans la bande passante des composants utilisés et obtenir un signal 
millimétrique dont la fréquence centrale fmmW corresponde à la fréquence centrale d’un des canaux 
de transmission définis par le standard ECMA 387 et repris au paragraphe I.3.2 du chapitre 1.  
Les fréquences choisies pour les signaux appliqués sur le système et obtenues pour les signaux 
générés sont données dans le Tableau 9. Le signal millimétrique est généré à fmmW = 58,32 GHz, ce qui 
correspond à la fréquence centrale du premier canal défini au paragraphe I.3.2 du chapitre 1. Après 
la conversion par le mélangeur RF, le signal à analyser est centré à fFImes = 4,5 GHz. Nous sommes bien 
dans la bande passante de l’oscilloscope et de l’analyseur de spectre. 
De plus, la seconde bande latérale générée après la photodiode est alors centrée à la fréquence 
fbas = 49,32 GHz. Elle est donc loin de la bande millimétrique des 60 GHz et pourrait facilement être 
filtrée avant l’émission par l’antenne. De même, après la conversion par le mélangeur RF, cette 
bande latérale, est centrée à 13,5 GHz et est donc en dehors de la bande passante de l’oscilloscope. 
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Génération optique du signal millimétrique 
fOL = 2f1 53,82 GHz 
f2 4,5 GHz 
fmmW 58,32 GHz 
Conversion basse fréquence du signal millimétrique pour analyse 
fOLmes 62,82 GHz 
fFImes 4,5 GHz 
Tableau 9 : Fréquence des signaux appliqués et générés lors de l'étude du lien descendant 
II.2.2 Liaison montante 
a) Dispositif expérimental 
Le dispositif expérimental utilisé pour l’étude de la liaison montante est présenté sur la Figure 63. 
L’architecture du générateur millimétrique de signaux BPSK est détaillée au paragraphe II.2.2 b). Le 
signal millimétrique qu’il génère à la fréquence fmmW est injecté sur le port 3 du séparateur/ 
combineur. Lorsque la photodiode est polarisée dans sa zone de fonctionnement non linéaire, le 
signal millimétrique est alors mélangé avec le signal d’oscillateur local de fréquence fOL issu de la 
station centrale et acheminé par voie optique jusqu’à la photodiode. 
On récupère donc sur le port 2 du séparateur/combineur les données BPSK sur porteuse à la 
fréquence intermédiaire f2 = |fmmW - fOL| ainsi que tous les produits d’intermodulation entre le signal 
généré par le générateur millimétrique et l’oscillateur local issu de la station centrale. Un filtre passe 
bande (FPB sur la Figure 63) permet de ne sélectionner que le signal centré à f2 qui nous intéresse. 
Après amplification par un amplificateur basse fréquence (AMP sur la Figure 63) de gain GBF = 45 dB, 
le signal issu du mélange optoélectronique est analysé en utilisant l’ensemble {oscilloscope + VSA} ou 
l’analyseur de spectre.  
 
Figure 63 : Dispositif expérimental utilisé pour étudier les performances de la liaison montante 
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b) Modulation numérique à fréquence millimétrique 
L’architecture utilisée pour générer des données BPSK dans la bande millimétrique ainsi que les 
spectres associés aux différents signaux sont représentés sur la Figure 64. Un modulateur BPSK 
génère un signal BPSK centré à une fréquence intermédiaire fIFd à partir des données en bande de 
base. Un mélangeur millimétrique associé à un oscillateur local de fréquence fOLd permet de convertir 
le signal à fIFd dans la bande millimétrique  
 
Figure 64 : Modulation numérique de la porteuse millimétrique utilisée pour générer le signal appliqué en entrée de la 
liaison montante 
Cependant, le passage par une fréquence intermédiaire et l’utilisation d’un mélangeur électrique 
conduit à un signal millimétrique dont le spectre est chargé. En effet, le mélangeur millimétrique 
utilisé génère divers produits d’intermodulation entre les deux signaux appliqués sur ses entrées et 
nous ne disposons pas de filtre adéquat dans la bande millimétrique pour ne conserver que la partie 
du spectre qui nous intéresse. Ainsi, lors du mélange par photodiode, l’ensemble du signal généré 
par le mélangeur millimétrique est converti en basse fréquence. 
Pour limiter le repliement du spectre du signal appliqué en entrée de la liaison montante lors du 
mélange optoélectronique, nous choisissons fOLd et fIFd de façon à ce que l’oscillateur délivré par voie 
optique soit à une fréquence fOL inférieure à la première bande latérale générée par le générateur 
BPSK millimétrique à la fréquence fOLd - fIFd qui nous intéresse.  
Malgré ces précautions, il reste un signal perturbatif à la fréquence fpert = fOLd - 2fFId < fOL.. Les données 
étant modulée en BPSK, la composante à fpert est sinusoïdale. Les spectres des signaux appliqués sur 
la photodiode et du signal généré par la photodiode sont représentés sur la Figure 65. La fréquence 
fOL de l’oscillateur local délivré par la station centrale étant comprise entre fMMW et fpert, ces deux 
signaux se retrouvent aux fréquences f2 = |fmmW - fOL| et f3 = |fpert - fOL| très proches après conversion 
de fréquence par la photodiode. 
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Figure 65 : Spectre avant et après mélange par photodiode 
c) Choix des fréquences permettant de respecter le standard ECMA 387 
Les fréquences choisies pour respecter le standard ECMA 387 sont données dans le Tableau 10. Pour 
limiter le temps de commutation entre les liens montant et descendant, nous conservons la même 
configuration pour le MZM #1 dans la station centrale. La fréquence fOL de l’oscillateur local généré 
dans la station de centrale est alors de fOL = 53,82 GHz comme pour le lien descendant. De même 
nous conservons la même fréquence fmmW = 58,32 GHz pour le signal millimétrique transportant les 
données BPSK à transmettre.  
Oscillateur local délivré par la station centrale 
fOL = 2f1 53,82 GHz 
Génération du signal BPSK dans la bande millimétrique 
fOLd 66,82 GHz 
fIFd 8,5 GHz 
fmmW 58,32 GHz 
fpert 49,82 GHz 
Composantes spectrales après le mélange par photodiode 
f2 4,5 GHz 
f3 4 GHz 
Tableau 10 : Fréquences choisies pour satisfaire au standard ECMA 387 lors de l’étude de la liaison montante 
Cependant, après conversion par la photodiode les fréquences f2 = 4,5 GHz du signal étudié et 
f3 = 4 GHz du signal perturbatif sont trop proches pour que l’on puisse filtrer efficacement le signal 
perturbatif. Or, lors de la démodulation, qui ne s’effectue que sur le signal à 4,5 GHz, et lors de la 
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mesure d’EVM, le réglage du calibre de l’oscilloscope numérique se base sur la puissance de 
l’ensemble du signal appliqué à l’entrée de l’oscilloscope et non pas sur la seule puissance du signal à 
démoduler. Le réglage du calibre n’est donc pas optimal et le bruit de quantification de l’oscilloscope 
numérique, alors important, dégrade la valeur de l’EVM mesurée. 
La valeur d’EVM obtenue est donc une borne maximale de l’EVM. Pour une utilisation réelle du 
système, le signal millimétrique appliqué en entrée de la photodiode ne comporte pas toutes les 
composantes parasites issues de notre processus de génération. Nous pouvons donc espérer obtenir 
une bien meilleure valeur d’EVM dans ces conditions.  
d) Choix des fréquences permettant d’optimiser la mesure d’EVM 
Pour s’abstraire de ce problème, nous avons légèrement changé les valeurs des fréquences utilisées 
lors de l’étude de l’influence de la polarisation de la photodiode sur la liaison montante. Dans le 
Tableau 11 sont données les fréquences choisies pour optimiser la mesure d’EVM ainsi que leur écart 
relatif par rapport à celles Tableau 10 choisies pour respecter le standard ECMA 387.  
 Valeur choisie pour optimiser l’EVM 
Écart relatif avec la valeur du Tableau 10 
permettant de respecter le standard 
Oscillateur local délivré par la station centrale 
fOL = 2f1 53,02 GHz 1,5 % 
Génération du signal BPSK dans la bande millimétrique 
fOLd 66,82 GHz 0 % 
fIFd 8,2 GHz 3,5 % 
fmmW 58,62 GHz 0,5 % 
fpert 50,42 GHz 1,2 % 
Composantes spectrales après le mélange par photodiode 
f2 5,6 GHz 24 % 
f3 2,6 GHz 35 % 
Tableau 11 : Fréquences choisies pour optimiser la mesure d’EVM lors de l’étude de la liaison montante et écart relatif 
entre ces fréquences et celles choisies pour respecter les spécifications du standard ECMA 387 
Pour les signaux de fréquence fOL, fmmW et fpert appliqués sur la photodiode, l’écart relatif entre les 
valeurs de fréquences choisies dans les deux cas considérés reste inférieur à 1,5 %. La réponse de la 
photodiode peut être considérée invariante d’un cas à l’autre et les conclusions déduites des 
mesures effectuées avec les valeurs du Tableau 11 doivent pouvoir rester valides dans le cas de 
signaux dont les fréquences correspondent à celles du Tableau 10.  
Par contre, l’oscilloscope utilisé pour analyser le signal converti dispose d’une bande passante de 
6 GHz. Avec les fréquences du Tableau 11, le signal à analyser est centré à 5.6 GHz, c’est à dire à 
400 MHz de la fréquence de coupure de l’oscilloscope. Pour cela, nous ne pouvons pas utiliser ces 
fréquences pour étudier la transmission au débit Db = 794 Mb/s du mode A1 défini par le standard et 
repris au paragraphe I.3.3 du chapitre 1.  
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II.3. Influence de la polarisation de la photodiode 
Dans le système proposé, la photodiode (PD NL sur la Figure 60) de la station de base réalise deux 
fonctions distinctes suivant le sens de la transmission. Pour le lien montant, la photodiode est utilisée 
comme un mélangeur optoélectronique pour abaisser la fréquence du signal radio reçu par la station 
de base afin qu’il puisse être transmis vers la station centrale par un lien optique basse fréquence. 
Pour le lien descendant, la photodiode est utilisée comme un convertisseur O/E pour détecter le 
signal millimétrique généré dans la station centrale.  
Les performances des fonctions de mélange et de photodétection dépendent de la polarisation de la 
photodiode et a priori elles ne sont pas optimisées pour le même point de polarisation. Même si le 
système proposé ne permet pas de réaliser simultanément les liens montant et descendant, nous 
souhaitons conserver la même polarisation de la photodiode pour les deux liens. Cela permet de 
limiter le temps de commutation entre les deux liens et de réduire la complexité de la station de base 
car aucun signal de commande, venant de la station centrale et dépendant du type de lien utilisé 
n’est à appliquer sur la photodiode. 
Pour choisir la polarisation de la photodiode, nous devons donc réaliser un compromis entre les 
performances des deux liaisons. Pour décider de la valeur à fixer pour la polarisation de la 
photodiode, nous avons donc étudié son influence sur les performances de la liaison montante puis 
sur celles de la liaison descendante.  
II.3.1 Étude de la liaison montante 
Pour étudier l’influence de la polarisation de la photodiode, nous utilisons le dispositif expérimental 
de la Figure 63 et les fréquences du Tableau 11 permettant d’optimiser la mesure de l’EVM. La 
puissance optique moyenne incidente est de P0 = 4,8 dBm. Pour différentes tension VPD0 de 
polarisation de la photodiode, nous relevons la puissance Pmix et l’EVM du signal de mélange présent 
en sortie de l’amplificateur basse fréquence (AMP sur la Figure 63) à la fréquence : 
f2 = fmmW - fOL = 5,6 GHz.  
L’évolution de la puissance de mélange Pmix relevée ainsi que celle de la responsivité RPD à 60 GHz de 
la photodiode avec la tension de polarisation VPD0 de la photodiode sont données sur la Figure 66. La 
puissance de mélange est relevée à la fréquence f2 = 5,6 GHz en utilisant l’analyseur de spectre placé 
en sortie de l’amplificateur basse fréquence du dispositif expérimental (AMP sur la Figure 63). La 
responsivité RPD a été mesurée à 60 GHz à l’aide du dispositif expérimental de la Figure 54 en 
l’absence de signal millimétrique appliqué sur le port 3 du séparateur/combineur et pour une 
puissance optique moyenne à l’entrée de la photodiode de 5 dBm correspondant à celle mesurée 




Figure 66 : Evolution de la puissance de mélange et de la responsivité de la photodiode avec la tension de polartisation 
Alors que la responsivité de la photodiode décroit avec VPD0, la puissance de mélange atteint une 
valeur maximale pour VmaxMix ~ 0,3 V. L’évolution de l’EVM relevée pour un débit de Db = 397 Mb/s 
avec la tension de polarisation VPD0 de la photodiode est donnée sur la Figure 67. Il y est aussi 
représenté l’évolution théorique de l’EVM dont la méthode de calcul est explicitée par la suite. On 
obtient une valeur minimale de l’EVM de l’ordre de 13 % pour une valeur de VPD0 de VminEVM ~ 0,15 V 
différente de celle VmaxMix permettant de maximiser la puissance de mélange. 
 
Figure 67 : Evolution de l’EVM après mélange optoélectronique avec la tension de polarisation de la photodiode, mesuré 
pour un débit de 397 Mb/s et calculé en considérant comme bruit dominant celui issu du battement entre l’émission 
spontanée générée par l’EDFA et le signal 
Cette différence s’explique en revenant au rapport signal à bruit (RSB) du signal de mélange généré. 
A cause de l’EDFA présent dans le lien optique, le bruit dominant en sortie de l’amplificateur à 
fréquence intermédiaire (AMP sur la Figure 63) est celui issu du battement émission spontanée 
amplifié par l’EDFA/ signal utile [Join07] se produisant sur la photodiode auquel s’ajoute le bruit de 
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l’oscilloscope. Les densités spectrales de puissance σ²ESA et σ²osc respectives de ces deux sources de 
bruits sont données par : 
 1.....4 0
22  AMPBFESAPDESA NFGPNR
 
(E 61) 
où RPD est la responsivité de la photodiode,  
NESA est la densité spectrale due à l’émission spontanée amplifiée par l’EDFA, 
P0 est la puissance optique à l’entrée de la photodiode, 








où k est la constante de Boltzmann,  
T est la température équivalente de bruit de l’oscilloscope, 
R0 est la résistance d’entrée de l’oscilloscope. 
La densité spectrale σ²ESA est proportionnelle au carré de la responsivité RPD de la photodiode et 
dépend donc de la polarisation de la photodiode. L’évolution de R²PD avec la tension VPD0 de 
polarisation de la photodiode est donnée sur la Figure 66. Lorsque l’on passe de VmaxMix à VminEVM, la 
puissance Pmix du signal de mélange diminue mais la valeur de R²PD et donc celle de σ²ESA diminue elle 
aussi. Ainsi, l’EVM continue de diminuer avec VPD0 entre VmaxMix et VminEVM car la puissance du bruit 
diminue plus vite que celle du signal utile entre ces deux valeurs de VPD0.  
Pour vérifier cette hypothèse, nous avons calculé la valeur de l’EVM du signal généré en sortie de 
l’amplificateur basse fréquence en négligeant le bruit de l’oscilloscope devant celui issu de l’émission 
spontanée amplifiée par l’EDFA. La valeur de l’EVM se déduit de celle du rapport signal à bruit 
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(E 64) 
où l’EVM est exprimé en % rms,  
RSB et Pmix correspondent au rapport signal à bruit et à la puissance de mélange exprimée en 
décibels, 
b est un paramètre d’ajustement que nous avons fixé de façon à ce que la valeur de l’EVM 
calculé soit égale à celle de l’EVM mesuré pour VPD0 = 0,6 V.  
Les valeurs d’EVM ainsi calculées sont données sur la Figure 67. L’évolution de l’EVM calculée en 
fonction de la tension de polarisation de la photodiode coïncide assez bien avec celle mesurée, ce qui 
semble valider l’hypothèse de l’impact significatif du bruit de l’amplificateur optique. Cela entraîne 
un décalage entre la tension de polarisation de la photodiode qui permet d’atteindre un rapport 
signal à bruit optimal et celle qui permet d’atteindre la puissance de mélange maximale. 
II.3.2 Étude de la liaison descendante 
Pour étudier l’influence de la polarisation de la photodiode, nous utilisons le dispositif expérimental 
de la Figure 62 et les fréquences du Tableau 9 permettant de générer un signal BPSK millimétrique 
centré sur la fréquence centrale du premier canal défini dans le standard ECMA 387 et repris au 
paragraphe I.3.2 du chapitre 1. Après conversion par le mélangeur RF, nous relevons la puissance 
PmmW et l’EVM du signal millimétrique généré par la photodiode pour des débits de Db = 397 Mb/s et 
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Db = 794 Mb/s. Leur évolution avec la tension de polarisation VPD0 de la photodiode est donnée sur la 
Figure 68. 
 
Figure 68 : Influence de la tension de polaristaion sur la puissance et l’EVM du signal millimétrique généré par la 
photodiode pour des débits de Db = 397 Mb/s et Db = 794 Mb/s dans le cas de la liaison descendante 
Dans ce cas, le signal millimétrique est généré par photodétection et non plus par mélange 
optoélectronique. La puissance PmmW du signal utile est donc proportionnelle au carré de la 
responsivité RPD de la photodiode, tout comme la densité spectrale de puissance σ²ESA du bruit issu du 
battement entre l’émission spontanée amplifiée par l’EDFA et le signal optique. Lorsque σ²ESA est 
dominant devant la densité spectrale de puissance σ²osc de l’oscilloscope, le rapport signal à bruit au 
niveau de l’oscilloscope reste constant. C’est ce qu’on vérifie pour VPD0 > 0,1 V : l’EVM reste constant 
pour les deux débits considérés. Pour VPD0 ≤ 0,1 V, RPD chute tellement que l’on ne peut plus négliger 
le bruit de l’oscilloscope. Ce bruit étant indépendant de la polarisation, l’EVM augmente (i. e. le 
rapport signal à bruit diminue) lorsque PmmW diminue, c’est à dire lorsque l’on diminue VPD0. 
II.3.3 Compromis entre les performances des deux liens.  
L’étude des liens montant et descendant du système proposé sur la Figure 60 fait apparaitre deux 
critères permettant d’évaluer les performances du système : la puissance du signal contenant les 
données numériques à transmettre et la valeur de l’EVM mesurées en sortie du lien. Pour les deux 
liens, ces deux grandeurs dépendent de la tension de polarisation VPD0 de la photodiode. Les valeurs 
de VPD0 permettant d’optimiser chacun de ces critères sont regroupées dans le Tableau 12 pour les 
deux liens étudiés.  
 Lien montant Lien descendant 
Valeur de VPD0 maximisant la 
puissance en sortie du lien 
VPD0 ~ 0,3 V VPD0 ~ 2,8 V 
Valeur de VPD0 minimisant l’EVM VPD0 ~ 0,15 V VPD0 > 0,1 V 
Tableau 12 : Valeurs de la tension inverse de polarisation de la photodiode VPD0 permettant d'optimiser les performances 
des liens montant et descendant 









Db = 397 Mb/s 






























En ce qui concerne la puissance du signal généré en sortie du lien, une polarisation de la photodiode 
en inverse (VPD0 = 2,8 V) favorise l’efficacité du lien descendant et non celle du lien montant. Par 
contre pour ce qui est de l’EVM, il est possible d’optimiser les deux liens avec la même valeur pour 
VPD0, VminEVM ~ 0,15 V, puisque l’EVM reste constant sur une grande plage de valeurs de VPD0 dans le 
cas du lien descendant. Nous choisirons donc cette valeur de VPD0 pour réaliser le compromis entre 
les performances des deux liens.  
II.4. Respect des standards  
Maintenant que nous avons défini la polarisation de la photodiode à utiliser pour optimiser les 
performances de notre système, nous revenons aux fréquences du Tableau 10 pour le lien montant 
afin de vérifier si notre système est compatible avec les spécifications du standard ECMA 387. Les 
relevés de l’EVM en sortie des deux liens ainsi que les spécifications du standard sont données sur le 
Tableau 13. 
Mode A0 A1 
Débit (Mb/s) 397 794 
Spécifications du standard ECMA 387 
EVM maximal autorisé (% rms) 33,4 23,7 
Mesures pour le lien descendant 
VPD0 (V) 2,8 0,15 2,8 0,15 
EVM (% rms) 8,6 8,5 10 9,8 
Mesures pour le lien montant (VPD0 = 0,15 V) 
EVM (% rms) 15,1 23,5 
Tableau 13 : Valeurs de l'EVM maximales autorisées par le standard ECMA 387 et mesurées pour les liaisons montante et 
descendante, lors de transmissions à des débits de 397 Mb/s et 794 Mb/s correspondant aux modes A0 et A1 du standard 
Les résultats obtenus pour les deux liens permettent de satisfaire les spécifications du standard pour 
les deux modes A0 et A1 considérés. Pour les modes A0 et A1 dans le cas du lien descendant et pour 
le mode A0 dans le cas du lien montant, nous sommes loin de la valeur maximale d’EVM tolérée par 
le standard. Cela valide la compatibilité de notre système avec le mode A0.  
Pour le mode A1, nous mesurons un EVM de 23,5 % en sortie du lien montant alors que la valeur 
maximale tolérée par le standard est de 23,7 %. L’écart est assez faible et dans la marge d’erreur de 
l’outil VSA utilisé pour les mesures d’EVM. Cependant, nous avons vu au paragraphe II.2.2 c) qu’un 
signal perturbatif était généré à une fréquence proche de celle du signal utile et d’amplitude non 
négligeable devant celle du signal utile. Pour le lien montant, l’EVM est donc surestimé et nous 
pouvons espérer qu’avec un signal millimétrique plus propre en entrée du lien montant, le système 
soit pleinement compatible avec le standard ECMA 387 pour les modes A0 et A1. 
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II.5. Comparaison avec une solution utilisant un mélangeur électrique 
Bien que les résultats obtenus pour l’EVM permettent de valider l’utilisation de notre système pour 
les deux premiers modes A0 et A1 du standard ECMA 387, le gain de conversion du mélange 
optoélectronique par photodiode reste bien inférieur aux gains de conversion actuels des 
mélangeurs électriques fonctionnant dans la bande des 60 GHz [Varo08]. Il est donc nécessaire 
d’amplifier le signal millimétrique reçu par la station de base avant de réaliser le mélange 
optoélectronique, ce qui augmente le coût et la complexité de la station de base. La solution 
proposée peut alors ne plus paraître si avantageuse devant une seconde solution consistant à utiliser 
un mélangeur électrique sur lequel est appliqué l’oscillateur local délivré par la station centrale 
comme présenté sur la Figure 69 a). 
Le faible gain de conversion du mélange optoélectronique est en partie dû à la faible puissance de 
l’oscillateur local délivré par l’optique. En effet, nous avons mesuré en sortie de la photodiode une 
puissance de PNOM = - 23 dBm pour l’oscillateur local lorsque la photodiode est polarisée en inverse à 
sa tension nominale (VPD0 = 2,8 V). Compte tenu de la relation (E 54), la puissance de l’oscillateur 
local appliqué sur la photodiode est alors de : 
Popt_OL = -1 dBm 
Or les performances des mélangeurs électriques sont généralement données pour des amplitudes de 
l’oscillateur local bien plus importantes que celle obtenue en sortie de la photodiode [Varo08]. La 
solution utilisant un mélangeur électrique nécessite donc elle aussi un amplificateur fonctionnant 
dans la bande millimétrique pour obtenir une puissance d’oscillateur local compatible avec les 
spécifications du mélangeur électrique. Pour finaliser l’étude de la solution proposée sur la Figure 60, 
nous avons donc comparé la complexité de ces deux solutions 
II.5.1 Architectures des deux solutions 
Sur la Figure 69 sont présentées les architectures des deux solutions à comparer ainsi que les 
notations utilisées par la suite pour les puissances des différents signaux, les gains de conversion des 
mélangeurs et les gains des amplificateurs.  
 
Figure 69 : Architectures des solutions utilisant a) un mélangeur électrique et b) un mélangeur optoélectronique 
a) Mélangeur électrique b) Mélangeur optoélectronique 
OL délivré par l’optique 
Données sur 
porteuse à fréquence 
intermédiaire 
Signal radio reçu par la 







OL délivré par l’optique 
Signal radio reçu par la 












 Les deux architectures sont chacune constituée de deux composants : un mélangeur et un 
amplificateur fonctionnant dans la gamme millimétrique. Seules différent la nature du mélangeur et 
la place de l’amplificateur. Pour la première architecture (Figure 69 a)), le mélangeur est purement 
électrique et l’amplificateur millimétrique est placé sur l’entrée destinée à l’oscillateur local pour 
ajuster sa puissance aux spécifications du mélangeur. La seconde architecture (Figure 69 b)) 
correspond à celle déjà présentée sur la Figure 60 : le mélangeur est optoélectronique et 
l’amplificateur millimétrique est placé sur l’entrée destinée aux données millimétrique pour 
compenser les pertes de conversion du mélangeur. 
II.5.2 Amplitude des signaux et gains des composants 
Pour comparer les deux solutions de la Figure 69, nous nous plaçons dans les mêmes conditions 
d’utilisation c’est à dire pour les mêmes valeurs de puissances Popt_OL et PmmW_r reçues par la station 
de base. Les gains GmmW_elec et GmmW_opto des amplificateurs sont ensuite ajustés pour satisfaire aux 
spécifications des mélangeurs et permettre d’obtenir la même puissance Ps du signal à fréquence 
intermédiaire généré en sortie du mélangeur. Les valeurs prises par les différentes grandeurs sont 
données dans le Tableau 14 pour les deux configurations de la Figure 69. 
Mélange électrique Mélange optoélectronique 
PmmW_r -54,4 dBm PmmW_r -54,4 dBm 
PNOM -23 dBm Popt_OL -1 dBm 
POL_in 8,7 dB PmmW_in -15,9 dBm 
GmmW_elec 27,7 dB GmmW_opto 38,5 dB 
Gcv_elec -12,5 dB Gcv_opto -51 dB 
Ps -66,9 dBm Ps -66,9 dBm 
Tableau 14 : Valeurs prises par les grandeurs caractéristiques des deux architectures étudiées pour la liaison montante 
Pour les spécifications du mélangeur électrique, nous nous sommes basés sur les travaux de M. 
Varonen présentés dans [Varo08] : le mélangeur doit être piloté par un oscillateur local d’amplitude 
POL_in = 8,7 dBm et dispose dans ces conditions d’un gain de conversion de Gcv_elec = -12,5 dB. Or, 
d’après [Smul07], nous pouvons nous attendre à une puissance PmmW_r de -54,4 dBm en entrée de la 
station de base après une transmission aérienne sur 10 m. La puissance en sortie du mélangeur est 
alors fixée par le gain de conversion du mélangeur électrique à Ps = -66,9 dBm 
Pour ce qui est du mélangeur optoélectronique, nous déduisons la valeur de Gcv_opto des relevés du 
paragraphe II.3.1 sachant que la puissance PmmW des données appliquées à l’entrée du 
séparateur/combineur était de 9 dBm. Nous ne tenons de plus pas compte des pertes de 
transmission du séparateur/ combineur qui sont de 7 dB sur chaque bras. En effet, le 
séparateur/combineur utilisé est un dispositif du commerce et n’a donc pas été optimisé pour 
l’utilisation que nous en faisons. Pour une application industrielle du mélange optoélectronique, il 
faudrait concevoir un dispositif spécifique, (comme un duplexeur par exemple) conçu pour être 
utilisé avec la photodiode dans le cadre du mélange optoélectronique, ce qui permettrait de limiter 
considérablement les pertes.  
Au final, même si le gain de conversion du mélangeur optoélectronique est bien plus faible que celui 
du mélangeur électrique (~40 dB d’écart), le gain de l’amplificateur utilisé en entrée du mélangeur 
optoélectronique n’est que de 10 dB supérieur à celui nécessaire au mélangeur électrique. La 
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solution proposée sur la Figure 60 et utilisant le mélange par photodiode conserve alors tout son 
intérêt. 
Conclusion 
La montée en fréquence nécessite de prendre en compte les effets capacitifs non linéaires lors de 
l’étude du mélange optoélectronique généré par photodiode. Ces effets tendent d’une part à 
détruire partiellement le mélange généré par les effets résistifs et limitent donc le gain de conversion 
maximal que l’on peut espérer pour le mélange optoélectronique par photodiode. D’autre part, le 
mélange optoélectronique généré par les effets capacitifs est optimisé pour des tensions de 
polarisation de la photodiode plus proche de sa polarisation nominale que celle permettant 
d’optimiser le mélange généré par les effets résistifs. La montée en fréquence favorise alors 
l’utilisation d’une même tension de polarisation pour disposer à la fois de la photodiode en 
convertisseur O/E et en mélangeur optoélectronique.  
Cette constatation conduit à présenter un système radio-sur-fibre bidirectionnel utilisant une même 
photodiode pour à la fois convertir le signal optique provenant de la station centrale en un signal 
électrique pouvant être émis par une antenne dans le cas du lien descendant et, pour convertir le 
signal radio millimétrique reçu par la station de base en un signal à fréquence intermédiaire pouvant 
moduler un lien optique bas coût dans le cas du lien montant, ces deux opérations étant faites sans 
changer la polarisation de la photodiode. 
L’étude du système proposé a permis d’une part de valider son utilisation pour les deux premiers 
modes A0 et A1 du standard ECMA 387 décrit au paragraphe I.3 du chapitre 1. D’autre part, la 
comparaison des performances et de la complexité du système proposé avec celles d’un système 
similaire où le mélange optoélectronique par photodiode est remplacé par un mélange purement 
électrique met en évidence le fait que, même avec des pertes de conversions élevées, le mélange 
optoélectronique conserve tout son intérêt pour ce type de liens. La réalisation d’un séparateur/ 
combineur dédié, ayant de très faibles pertes serait un axe d’amélioration de cette technique de 




Conclusion générale et perspectives 
 
L’objectif de ce travail est l’étude du mélange optoélectronique généré par une photodiode de type 
PIN disponible dans le commerce. Lorsque l’on se rapproche de la fréquence de coupure de la 
photodiode, le mélange optoélectronique fait intervenir deux processus non linéaires couplés : le 
premier est dû aux effets non linéaires de type résistif présents au sein de la photodiode et le second 
aux effets non linéaires de type capacitifs. 
 
Des simulations ont été conduites sous ADS pour découpler les deux effets non linéaires mis en jeu et 
étudier l’influence de chacun sur le mélange optoélectronique généré par la photodiode. Au 
préalable à ces simulations, des caractérisations large bande et non-linéaire de la photodiode ont été 
réalisées. La méthode définie pour cette caractérisation reste très générale et peut être étendue à 
d’autres dispositifs non-linéaires comme d’autres types de photodiodes ou des varactors par 
exemple. 
Le protocole expérimental utilisé pour réaliser cette caractérisation large bande et non linéaire est 
basé sur la répétition de caractérisations linéaires larges bandes (les relevés du coefficient de 
réflexion de la photodiode) obtenues en changeant le point de polarisation de la photodiode. Les 
conditions permettant de passer de cette série de caractérisation linéaires à un modèle grand signal 
de la photodiode ont été étudiées rigoureusement. A nouveau, les conclusions tirées restent très 
générales et peuvent être étendues à d’autres dispositifs non linéaires.  
 
La comparaison des résultats expérimentaux avec ceux obtenus en simulation pour le mélange par 
photodiode permet de valider l’hypothèse que le mélange optoélectronique est bien généré par 
deux processus non linéaires couplés : les effets résistifs et les effets capacitifs. La bonne adéquation 
entre les résultats expérimentaux et de simulation valide de plus l’approche utilisée pour modéliser 
le comportement non linéaire et large bande de la photodiode.  
Une fois le mélange optoélectronique étudié et modélisé, un système radio-sur-fibre complet 
permettant de réaliser une liaison bidirectionnel dans la bande millimétrique des 60 GHz a été 
proposé. Ce système a été utilisé pour transmettre des données numériques en utilisant une 
modulation de type BPSK. Les résultats expérimentaux obtenus satisfont au standard ECMA 387 
régissant l’utilisation de cette bande de fréquence en Europe, pour des débits de 397 et 794 Mb/s. 
Nous avons donc démontré la faisabilité de ce système. 
 
Les résultats encourageants obtenus en associant des composants commerciaux conduisent à 
envisager l’utilisation de ce système pour des débits plus élevés. En particulier, le modèle développé 
sous ADS pour simuler le comportement mélangeur pourrait être utilisé pour améliorer les 
performances de ce système. Le remplacement de la résistance d’adaptation de 50 Ω de la 
photodiode par une résistance plus faible, le remplacement du séparateur/combineur par un 
duplexeur ou l’utilisation d’autres méthodes de génération optique du signal millimétriques sont des 
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Annexe 1 : Caractérisation et extraits de 











Annexe 2 : Circuit utilisé lors des 




Annexe 3: Fonction MATLAB utilisée 
pour dériver des données bruitées 
function [V] = deriv_locpol(X,Y) 
%  entrées : 
 %  X abscisses (vecteur de longueur L) 
 %  Y ordonnées (vecteur de longueur L) 
%  sorties :  
 %  V dérivées de Y par rapport à X aux points d'abscisse X 
  
%  Cette fonction a pour but de dériver une fonction dont nous ne possédons que des données 
expérimentales. 
%  Pour ce faire, nous utilisons une approximation locale de la fonction. Pour déterminer la dérivée 
en xi, nous utilisons les points compris entre x(i-2) et x(i+2) et nous déterminons le polynôme 
d'extrapolation de degré 2 correspondant. La dérivée de l'approximation polynomiale au point xi 
nous donne une expression de la dérivée de notre fonction. 
%  Pour les points extrêmes, nous utilisons une dérivée droite ou gauche 
      
L=length(X); 
for i=1:L, 
    if i<=3 
        V(i)=(Y(i+1)-Y(i))/(X(i+1)-X(i)); 
    elseif i>(L-3), 
          V(i)=(Y(i)-Y(i-1))/(X(i)-X(i-1)); 
    else  
% détermination du polynome d'ordre 2 extrapolant la fonction entre les points x(i-2) et x(i+2) 
        a=X(i-3:i+3); 
        b=Y(i-3:i+3); 
        c=polyfit(a,b,2); 
% dérivation de ce polynome au point x(i) 
        V(i)=2*c(1)*X(i)+c(2) 




Annexe 4 : Réponse en fréquence du 
séparateur/combineur : relevé des 
paramètres S 
Référence : Anritsu V240 – C 
 


















































Annexe 5 : Premières simulations sous 
ADS du mélange par photodiode  
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Annexe 6 : Simulations sous ADS du 
mélange par photodiode réalisées en 




Acronyme Signification (Anglais) Signification (français) 
ADS Advanced Design System 
Logiciel de simulation de dispositifs RF 
développé par Agilent 
BPSK Binary Phase-Shift Keying 
Modulation par déplacement de phase 
binaire 
DBPSK Differential Binary Phase-Shift Keying 
Modulation différentielle par 
déplacement de phase binaire 
DFB Distributed Feedback Laser à rétroaction distribuée 
E/O Electrical to Optical convertor convertisseur Électrique/ Optique 
ECMA 
European Computer Manufacturers 
Association 
Association européenne des 
constructeurs informatiques 
EDFA Erbium-Doped Fiber Amplifier 
Amplificateur optique à fibre dopée aux 
ions erbium 
ESA Amplified Spontaneous Emission Émission spontanée amplifiée 
EVM Error Vector Magnitude Amplitude du vecteur d’erreur 
FI Intermediate frequency Fréquence intermédiaire 
IMDi ith  order InterModulation Product Produit d’intermodulation d’ordre i 
IPi ith order intercept point Point d’Interception d’ordre i 
MEA Electroabsorption modulator Modulateur à Électro-Absorption 
mmW Millimeter Wave Onde millimétrique 
MZM Mach-Zehnder Modulator Modulateur de Mach-Zehnder 




Multiplexage par répartition en 
fréquences orthogonales 
OL Local oscillator Oscillateur Local 
PER Packet Error Rate Taux d’erreur par paquets 
QPSK Quadrature Phase-Shift Keying 
Modulation par déplacement de phase en 
quadrature 
RF Microwaves Radiofréquences 
RMS Root Mean Square Moyenne quadratique 
SB Base station Station de base 
SC Central station Station centrale 
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SCBT Single carrier block transmission Transmission mono-porteuse par blocs 
SDD Symbolically-Defined Device Composant défini par 
SM Mobile station Station mobile 
TDD Time Division Duplex Duplexage temporel 
VCO Voltage Controled Oscillator Oscillateur contrôlé en tension 
VNA Vector Network Analyser Analyseur de réseau vectoriel 
VSA Vector Signal Analyzer 
Logiciel développé par Agilent  et 
permettant de démoduler et caractériser 
des données numériques transmises à 
l’aide de modulations vectorielles 




L’objectif de cette thèse est de réaliser un système radio-sur-fibre bidirectionnel fonctionnant dans la 
bande des fréquences millimétriques autour de 60 GHz. La solution proposée est basée sur 
l’utilisation d’une photodiode PIN en tant que mélangeur optoélectronique. Une étude théorique 
associée à une caractérisation non-linéaire et large bande de la photodiode a permis de modéliser le 
comportement mélangeur de la photodiode. Le modèle de photodiode obtenu a ensuite été utilisé 
pour optimiser les performances du mélangeur optoélectronique puis du système radio-sur-fibre 
complet. Des mesures expérimentales ont permis de vérifier la compatibilité du système proposé 
avec les spécifications du standard ECMA 387 proposé pour régir la création de réseaux locaux aux 
fréquences de 60 GHz, pour au moins les deux premiers débits proposés (394 Mb/s et 794 Mb/s).  
Mots clés 
Mélange optoélectronique, photodiode PIN, caractérisation non linéaire, radio-sur-fibre, conversion 






The aim of this thesis is to develop a bidirectional millimeter-wave radio-over-fiber system. The 
proposed system is based on the use of a p-i-n photodiode as an optoelectronic mixer. A theoretical 
study coupled with a non-linear and wideband photodiode characterization allows modeling of the 
photodiode mixing process. Then, the developed photodiode model was used to optimize the 
optoelectronic mixer efficiency and finally, to optimize the complete radio-over-fiber system 
efficiency. Experimental measurement has been made to check the compliance of the developed 
system with the specifications of the ECMA 387 standard that is proposed for the use of the 60 GHz 
frequency band. Measurement complies with the standard for at least the first data rates (394 Mb/s 
and 794 Mb/s). 
Key-words 
Photodiode mixing, photodiode PIN, non-linear characterization, Radio-over-fiber system, frequency 
conversion, millimeter wave, 60 GHz 
